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Resumen
Los filtros paso-banda de microondas son componentes esenciales en los cabeza-
les de radio-frecuencia de cualquier sistema de telecomunicaciones y radar. Entre las
prestaciones normalmente requeridas para tales dispositivos, debe destacarse la ob-
tencio´n de acciones de filtrado altamente eficientes en circuitos de taman˜o reducido.
Aspectos tales como comportamiento de no linealidad y ruido son tambie´n cr´ıticos
en la realizacio´n de filtros activos.
Las u´ltimas tendencias hacia el desarrollo de transceptores multi-modo flexibles
para tecnolog´ıas inala´mbricas emergentes, como la radio definidas por software, ha
relanzado la necesidad de filtros de microondas de caracter´ısticas ma´s sofisticadas.
Por ejemplo, unidades filtrantes de respuesta paso-banda multi-banda son muy de-
mandadas en receptores de dominio mixto y muestreo directo para la adquisicio´n
simulta´nea de mu´ltiples sen˜ales. Tambie´n se ha detectado un creciente intere´s en la
investigacio´n sobre electro´nica reconfigurable de alta frecuencia para equipos multi-
servicio, de cara a la concepcio´n de circuitos espectralmente a´giles capaces de adaptar
su funcionamiento a la banda de sen˜al sintonizada en cada momento.
El propo´sito de esta Tesis Doctoral es el ana´lisis, disen˜o y fabricacio´n de nuevas
topolog´ıas de filtros paso-banda de microondas para sustratos planos f´ısicamente
compactas, de ı´ndole multi-banda y propiedades ele´ctricas controlables en frecuencia.
Esta Disertacio´n Doctoral se halla dividida en tres partes bien diferenciadas:
• En la primera parte, se describen te´cnicas originales para la realizacio´n de
filtros paso-banda de alta frecuencia planos de taman˜o reducido. Dichos me´to-
dos, siendo adecuados para esquemas de resonadores acoplados, explotan dos
filosof´ıas distintas: la invencio´n de nuevos elementos resonantes de resonancia
doble y la disminucio´n de la distancia entre dos l´ıneas inter-acopladas para un
factor de acoplamiento determinado, pudie´ndose aplicar de forma conjunta tan-
to a filtros paso-banda espectralmente fijos como sintonizables en frecuencia.
• La segunda parte, que es el bloque principal de este trabajo, se enfoca en la
bu´squeda de soluciones avanzadas para el disen˜o de filtros paso-banda multi-
banda de alta selectividad en tecnolog´ıas planas. Esto se lleva a cabo desde dos
l´ıneas de actuacio´n complementarias: el uso de redes circuitales de resonado-
res acoplados basadas en resonadores multi-frecuencia y estructuras de acopla-
miento cruzado novedosas y el empleo de conceptos de interferencia de sen˜ales.
• En la tercera parte, se presenta una contribucio´n al a´rea de filtros paso-banda
de microondas con reconfiguracio´n electro´nica. Tal aportacio´n consiste en un
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circuito de filtrado paso-banda de frecuencia central ajustable y rechazo abrup-
to, al exhibir mu´ltiples ceros de transmisio´n de potencia en su banda eliminada.
Asimismo, todas las configuraciones filtrantes de microondas ideadas y sus meto-
dolog´ıas de s´ıntesis subyacentes sera´n experimentalmente validadas con la construc-
cio´n y medida de diversos prototipos reales en implementaciones planas e h´ıbrida.
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Abstract
Microwave bandpass filters are essential components in radio-frequency front-
ends for telecommunications and radar systems. Among the main features traditio-
nally required for these devices, the obtaining of highly-efficient filtering actions in
reduced-size circuit implementations is always a major concern. Non-linearity and
noise characteristics are also critical issues in the realization of active filters.
As a result of recent trends towards the development of flexible multi-mode trans-
ceivers for emerging wireless technologies, such as software-defined radios, microwave
filters with more challenging performances are today needed. For example, filteri-
ng units with multi-passband frequency response are strongly demanded in direct-
sampling mixed-domain receivers to carry out simultaneous multi-signal acquisitions.
Reconfigurable electronics is also important in radio-frequency multi-service equip-
ment to adaptively operate in the spectral region tuned at each specific moment.
The purpose of the present Ph. D. Thesis is the analysis, design and construction
of new microwave planar bandpass filtering topologies with physical compactness,
multi-band functionality and frequency controllable in their electrical properties.
This Ph. D. Dissertation can be divided into three different parts:
• In the first part, original techniques for the realization of high-frequency planar
bandpass filters with reduced size are described. These methods, being suitable
for coupled-resonator schemes, exploit two distinct philosophies: the invention
of novel double-resonance resonators and the decrease of the spacing between
two interacting lines for a given coupling factor, that can be applied altogether
independently to frequency-fixed or spectrally-tunable bandpass filters.
• The second part, which is the core of this work, is focused on the pursuit of ad-
vanced solutions for high-selectivity multi-band bandpass planar filter design.
This is done from two complementary approaches: the use of sophisticated cou-
pled-resonator networks relying on innovative multi-frequency resonators and
cross-coupling structures and the employment of signal-interference concepts.
• In the third part, a contribution to the field of microwave electronically-reconfi-
gurable bandpass filters is reported. It consists of a sharp-rejection frequency-
adjustable bandpass circuit with multiple stopband power transmission zeros.
Moreover, all the devised microwave filtering arrangements and their underlying
synthesis methodologies will be experimentally demonstrated through the manufac-
turing and testing of a plurality of real prototypes in planar and hybrid technologies.
v
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Cap´ıtulo 1
Introduccio´n
1.1. Antecedentes y motivacio´n
Los filtros paso-banda de microondas son dispositivos esenciales en los cabezales
de alta frecuencia de cualquier sistema de telecomunicaciones y radar. Como es bien
sabido, su funcio´n ba´sica de procesado de radio-frecuencia consiste en permitir la
transmisio´n de potencia de sen˜al dentro de un cierto rango espectral —denominado
“banda de paso”— e inhibir, tanto como sea posible, la insercio´n de la misma en el
intervalo de frecuencias externo a esta banda —llamado “banda atenuada”— [1],[2].
Sin lugar a dudas, la progresiva saturacio´n del espectro electromagne´tico y el
desarrollo de aplicaciones de radio-frecuencia cada vez ma´s sofisticadas conlleva la ne-
cesidad de circuitos de microondas de prestaciones avanzadas. En lo referente a uni-
dades filtrantes paso-banda, la obtencio´n de acciones de filtrado de alta selectividad
en circuitos f´ısicamente compactos siempre ha sido clave para eliminar de manera efi-
ciente el ruido y sen˜ales interferentes fuera de banda provenientes de otros servicios.
Otras caracter´ısticas actualmente requeridas para dichos componentes electro´nicos,
tales como reconfiguracio´n a´gil en frecuencia u operacio´n multi-banda simulta´nea,
son consecuencia de tendencias ma´s recientes hacia el desarrollo de equipos transcep-
tores de alta frecuencia multi-funcio´n/multi-propo´sito de nueva generacio´n [3],[4].
Todo esto ha provocado un creciente intere´s en el campo de investigacio´n de filtros
paso-banda de microondas de taman˜o reducido, con comportamiento multi-banda y
capacidad de sinton´ıa electro´nica en su respuesta filtrante. No obstante, a pesar de la
gran actividad registrada en torno a esta a´rea durante los u´ltimos an˜os, son varias las
limitaciones au´n no solventadas. Dichas carencias se resumen seguidamente, junto a
un ejemplo de aplicacio´n actual donde su resolucio´n es demandada.
1.1.1. Breve descripcio´n del estado del arte
Es de sobra conocido que la forma ma´s habitual de sintetizar filtros paso-banda
en rangos de microondas consiste en el empleo de redes circuitales formadas por re-
sonadores con acoplamientos electromagne´ticos entre s´ı, ma´s o menos complejas [2].
En cuanto a las tecnolog´ıas comu´nmente usadas para su realizacio´n, depende total-
mente de la aplicacio´n pretendida para el circuito filtrante a desarrollar; por citar
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algunas, resonadores de gu´ıa de ondas o diele´ctricos para comunicaciones por sate´lite
donde las pe´rdidas de insercio´n de potencia son cr´ıticas, implementaciones integra-
das en procesos de silicio germanio o arseniuro de galio para terminales porta´tiles de
telefon´ıa mo´vil y sustratos planos para mo´dulos de deteccio´n remota radar [5]–[8].
Una filosof´ıa alternativa para el disen˜o de topolog´ıas filtrantes paso-banda pasivas
y activas de microondas explota el empleo de principios de interferencia de sen˜ales,
como extrapolacio´n directa al dominio analo´gico de los conceptos involucrados en las
te´cnicas tradicionales de s´ıntesis de filtrado digital transversal y recursivo [9]–[11].
En lo referente a circuitos filtrantes paso-banda de microondas de taman˜o com-
pacto, multi-banda y reconfigurables, como marco de trabajo de esta Tesis Doctoral,
son muchas las aportaciones publicadas hasta la fecha en la literatura especializada.
Una revisio´n exhaustiva de las mismas se incluye en la introduccio´n de cada cap´ıtulo
de esta Disertacio´n Doctoral, segu´n la organizacio´n propuesta en el Apartado 1.3.
En cualquier caso, es conveniente resumir en este punto los principales inconvenien-
tes au´n no solventados en la realizacio´n de esta clase de filtros, como sigue:
• Filtros de taman˜o reducido:
◮ Obtencio´n de implementaciones circuitales totalmente planas en esque-
mas convencionales de l´ıneas acopladas, fa´cilmente disen˜ables y va´lidas
para aplicaciones tanto de filtrado fijo como controlable en frecuencia.
• Filtros de tipo multi-banda:
◮ Concepcio´n de circuitos generalizados que permitan el conformado de ac-
ciones filtrantes de alta selectividad y con cualquier nu´mero de bandas de
paso en rangos espectrales extensos, exhibiendo bandas de paso contiguas
fuertemente aisladas mediante la creacio´n de nulos de insercio´n de sen˜al.
◮ S´ıntesis de respuestas filtrantes multi-banda altamente asime´tricas en sus
bandas de paso, en te´rminos de ancho de banda, caracter´ısticas de rechazo
de potencia y clase de funcio´n de filtrado (e.g., Butterwoth o Chebyshev).
• Filtros con sinton´ıa electro´nica:
◮ Invencio´n de estructuras filtrantes con prestaciones de alta selectividad
para todos los estados de sinton´ıa, a trave´s de la generacio´n de mu´ltiples
ceros de transmisio´n de potencia en la banda atenuada que se reconfiguren
simulta´neamente junto con la banda de paso principal sin interferirla.
◮ Desarrollo de elementos de control de reactancia variable que conserven
un alto factor calidad no cargado (Qu) para el resonador controlable —lo
que redunda en el mantenimiento de las pe´rdidas de insercio´n de potencia
y selectividad— en intervalos espectrales de reconfiguracio´n ultra-anchos.
◮ Fabricacio´n de elementos de reactancia ajustable con estabilidad te´rmi-
ca/meca´nica y capacidad intr´ınseca de manejo de alta potencia de sen˜al.
Debe sen˜alarse que algunas de las limitaciones indicadas, de cara´cter pra´ctico,
son dif´ıcilmente abordables a d´ıa de hoy al requerir procesos tecnolo´gicos avanzados.
No obstante, varias de ellas sera´n objeto de estudio del presente trabajo de investi-
gacio´n, como se esboza en los objetivos de la Tesis Doctoral segu´n el Apartado 1.2.
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1.1.2. Aplicaciones emergentes
Es innegable que el exponente por antonomasia de tecnolog´ıa sofisticada emer-
gente en el campo de las telecomunicaciones y aplicaciones radar lo constituyen los
nuevos sistemas de radio definida por software o SDR —Software Defined Radio—.
Idealmente, tal paradigma propone la sustitucio´n de elementos cla´sicamente imple-
mentados v´ıa hardware en el cabezal receptor de radio-frecuencia (filtros, mezclado-
res, etc.) por rutinas software programadas en un ordenador personal o sistema em-
bebido tras la antena, previa conversio´n analo´gico-digital de la sen˜al capturada [12].
Lamentablemente, en virtud del criterio de Nyquist, lo anterior requerir´ıa la existen-
cia de conversores analo´gico-digital con velocidades de procesado tan excesivas para
el muestreo directo de tales sen˜ales que a d´ıa de hoy resultan inimaginables [13].
Adema´s, incluso aunque tal conversor pudiese ser desarrollado, la gran cantidad de
potencia de alimentacio´n necesaria lo har´ıa inservible para terminales mo´viles [14].
Es por ello que las arquitecturas en actual desarrollo para dichos sistemas se basan
en esquemas de “dominio mixto”, con una parte analo´gica ineludible y otra digital;
y dentro de los componentes hardware a incorporar, los filtros paso-banda de micro-
ondas resultan indispensables para relajar convenientemente las demandas impuestas
sobre la etapa de conversio´n entre ambos dominios.
A modo de ejemplo, se representa en la Figura 1.1 el diagrama de bloques de un
equipo receptor definido por software recientemente sugerido, que explota la canali-
zacio´n exhaustiva del espectro de sen˜al adquirido [15]. En concreto, para reducir el
ancho de banda de sen˜al a procesar por cada conversor analo´gico-digital, se incluyen
dos etapas canalizadoras separadas: en radio-frecuencia y en frecuencia intermedia.
La primera unidad preselectora, en rangos de microondas, debe realizarse mediante
un multiplexor en sustrato plano, con filtros de canal compactos de alta selectividad.
Entre las mu´ltiples ventajas atribuibles a esta estructura receptora, deben de enfa-
tizarse su gran flexibilidad operativa, capacidad de reconfiguracio´n con procesado
multi-banda paralelizado y excelentes prestaciones de rango dina´mico.
Otra aproximacio´n de cadena receptora de radio cognitiva de actualidad, orienta-
da a sen˜ales de caracter´ısticas multi-banda o multi-canal, se muestra en la Figura 1.2.
Se fundamenta en una filosof´ıa de muestreo directo de la sen˜al multi-banda captada
a tasas sub-Nyquist, con los consiguientes beneficios por la ausencia de mezcladores
(entre otros, eliminacio´n de problemas de bandas espurias y frecuencias imagen).
En este caso, es la ubicacio´n adecuada de las bandas espectrales del sistema lo que
posibilita, segu´n el teorema de muestreo paso-banda, aliviar las exigencias de veloci-
dad de conversio´n analo´gico-digital para procesar un cierto ancho de banda [16],[17].
El dispositivo esencial de este mo´dulo receptor es el filtro paso-banda multi-banda
de entrada, a disen˜arse con una red circuital de alta selectividad totalmente general
en cuanto a nu´mero de bandas de paso sintetizable y propiedades de las mismas [18].
La disponibilidad de etapas filtrantes sofisticadas con sinton´ıa electro´nica, de
ra´pida velocidad de conmutacio´n entre estados, son tambie´n demandadas en recepto-
res definidos por software a´giles en frecuencia constituidos por redes multi-puerto [19].
En efecto, su integracio´n en la parte de radio-frecuencia de tales sub-sistemas resulta
de gran importancia de cara a extrapolar su correcto funcionamiento a intervalos de
frecuencia cada vez ma´s extensos.
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(a)
(b)
Figura 1.1: Ejemplo de arquitectura receptora de dominio mixto de un sistema de radio de-
finida por software que emplea canalizacio´n espectral exhaustiva y mejora asociada de rango
dina´mico. (a) Diagrama de bloques del mo´dulo receptor (“RF” denota “radio-frecuencia”,
“FI” es “frecuencia intermedia” y “A/D” representa “conversor analo´gico-digital”). (b) Me-
jora de rango dina´mico producida por el proceso de canalizacio´n espectral.
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(a)
Figura 1.2: Ejemplo de arquitectura receptora de dominio mixto de un sistema de radio
definida por software para sen˜ales multi-canal basada en muestreo directo a tasas sub-
Nyquist (“RF” denota “radio-frecuencia” y “A/D” representa “conversor analo´gico-digital”).
1.2. Objetivos de la Tesis Doctoral
Una vez presentado el estado del arte y motivacio´n en relacio´n al contenido de
esta Tesis Doctoral, se esta´ en condiciones de fijar el objetivo general de la misma:
“Ana´lisis, disen˜o e implementacio´n de redes filtrantes paso-banda de
microondas para tecnolog´ıas planas de taman˜o compacto, con operacio´n
multi-banda y reconfiguracio´n electro´nica en su funcio´n de transferencia”
Tal propo´sito general se dividira´, a su vez, en los siguientes objetivos espec´ıficos:
• Propuesta de te´cnicas de miniaturizacio´n circuital basadas en una nueva clase
de elemento resonante de resonancia doble y un mecanismo de reduccio´n del
acoplamiento electromagne´tico existente entre l´ıneas inter-acopladas.
• Desarrollo de estructuras novedosas de filtros paso-banda multi-banda de mi-
croondas altamente selectivos, con resonadores generalizados multi-resonantes,
esquemas avanzados de acoplamiento y conceptos de interferencia de sen˜ales.
• Invencio´n de configuraciones filtrantes paso-banda sintonizables de microondas
de elevadas prestaciones, con ceros de insercio´n de sen˜al en la banda atenuada.
A lo largo de la Tesis Doctoral, se hara´ especial hincapie´ en la exposicio´n de-
tallada de los fundamentos teo´ricos asociados a las topolog´ıas filtrantes concebidas.
Asimismo, las metodolog´ıas de disen˜o sugeridas para dichas configuraciones circui-
tales sera´n generales e independientes de las especificaciones de la respuesta filtrante
objetivo a sintetizar. Adema´s, con el fin de verificar experimentalmente las estruc-
turas de filtros de microondas que se describen y sus principios de funcionamiento,
se fabricara´n y medira´n diversos prototipos reales en tecnolog´ıas planas e h´ıbrida.
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1.3. Estructura de la Tesis Doctoral
En este apartado se detalla la organizacio´n de esta Tesis Doctoral. Su estructura,
dividida en cinco cap´ıtulos adema´s de este cap´ıtulo introductorio, responde de forma
lo´gica a los objetivos prestablecidos como se indica:
• En el Cap´ıtulo 2 se exponen dos me´todos originales para la reduccio´n del
taman˜o f´ısico en filtros paso-banda de microondas de l´ıneas acopladas. Tales
te´cnicas, que usan un nuevo resonador de resonancia doble y un procedimiento
de disminucio´n del acoplamiento de sen˜al entre dos l´ıneas inter-acopladas, son
verificadas en la pra´ctica con dos prototipos de filtrado fijo y otro sintonizable.
• En el Cap´ıtulo 3 se describen estructuras novedosas de filtros paso-banda
multi-banda de microondas de resonadores acoplados. Dichas configuraciones
filtrantes, basadas en un tipo alternativo de resonador multi-frecuencia y esque-
mas avanzados de acoplamiento entre elementos mono-resonantes, quedan ex-
perimentalmente refrendadas mediante cuatro circuitos de banda de paso dual.
• En el Cap´ıtulo 4 se aplican las te´cnicas interferenciales al disen˜o de filtros
paso-banda de microondas con alta selectividad y mu´ltiples bandas de paso.
Explotando el empleo de redes de filtrado at´ıpicas, como secciones de l´ıneas de
transmisio´n en paralelo o acopladores y divisores de potencia en reflexio´n, se fa-
brican seis prototipos reales de validacio´n con banda de paso doble y se´xtuple.
• En el Cap´ıtulo 5 se propone una topolog´ıa sofisticada de filtro paso-banda de
microondas con control electro´nico en frecuencia central. Esta configuracio´n
filtrante, como ratifica un prototipo circuital de demonstracio´n construido y
caracterizado, tiene la peculiaridad de presentar varios nulos de transmisio´n
de sen˜al en su banda eliminada para cualquier estado configurado.
• En el Cap´ıtulo 6 se proporciona un resumen de los resultados obtenidos y
conclusiones principales en relacio´n al trabajo realizado en esta Tesis Doctoral.
Tambie´n se proponen posibles l´ıneas de investigacio´n futura y se adjunta un
listado de las publicaciones internacionales, cap´ıtulo de libro y patente efectua-
das por el autor en referencia al contenido de la presente Disertacio´n Doctoral.
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Disen˜o de filtros paso-banda
de microondas compactos
Uno de los objetivos primordiales en el disen˜o de filtros paso-banda pasivos de
alta frecuencia es la s´ıntesis de respuestas filtrantes muy selectivas en redes circui-
tales de taman˜o reducido [20]. Esto ha otorgado gran popularidad a las tecnolog´ıas
planas, especialmente microstrip y stripline, para el desarrollo de dichos dispositivos.
Ma´s au´n si en la aplicacio´n pretendida factores tales como facilidad de fabricacio´n,
capacidad de integracio´n con componentes activos y costes de produccio´n son ma´s
cr´ıticos que prestaciones de pe´rdidas de insercio´n o de manejo de potencia de sen˜al
debido a l´ımites impuestos por el campo ele´ctrico o voltaje ma´ximo de ruptura [21].
A lo largo de los an˜os, la reduccio´n de las dimensiones f´ısicas en filtros paso-banda
de microondas en sustratos planos se ha abordado desde perspectivas muy diferentes.
Dos te´cnicas t´ıpicamente usadas para dicho fin son el empleo de elementos semi-
concentrados para especificaciones de banda estrecha y el uso de sustratos de alta
constante diele´ctrica con los consiguientes problemas de excitacio´n de modos electro-
magne´ticos superiores y mayor sensibilidad a las tolerancias de fabricacio´n [22],[23].
Sin embargo, a parte de estos dos me´todos, todos los procedimientos de miniaturi-
zacio´n circuital propuestos se han concentrado en la invencio´n de nuevos elementos
resonantes con geometr´ıas ma´s compactas. En relacio´n a este punto, debe distinguirse
entre resonadores de cara´cter mono-frecuencia con sus consabidas desventajas (por
ejemplo, entre otros, tipo pseudo-interdigital, slow-wave o de onda lenta y en dis-
posicio´n fractal) y aquellos con comportamiento multi-resonante al presentar varias
frecuencias naturales en cada periodo espectral [22]–[25]. Sin lugar a dudas, los reso-
nadores dual-mode o de modo dual son el mejor exponente de esta tendencia, al per-
mitir reducciones de taman˜o en filtros de ≈ 50% con respecto a resonadores mono-
frecuencia, aunque a expensas de mayores pe´rdidas de transmisio´n de potencia [25].
Aproximaciones ma´s recientes para la realizacio´n de filtros de microondas miniaturi-
zados hacen uso de implementaciones cuasi-planas, con ma´s de un nivel conductor e
incluso plano de masa ranurado [26],[27]. No obstante, se trata de te´cnicas de ı´ndole
experimental, normalmente desprovistas de metodolog´ıas sistema´ticas de disen˜o.
En este cap´ıtulo se proporcionan varias aportaciones novedosas para el desarrollo
de filtros paso-banda de microondas de dimensiones reducidas para sustratos planos.
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Tales contribuciones consisten en una nueva clase de resonador con resonancias de
multiplicidad doble y apto para estructuras de l´ıneas acopladas, y un mecanismo para
la disminucio´n del acoplamiento de sen˜al entre dos l´ıneas acopladas que redunda en
implementaciones f´ısicas para dispositivos filtrantes de taman˜o ma´s compacto.
La organizacio´n del cap´ıtulo es la siguiente. En primer lugar, se presenta el re-
sonador de doble l´ınea de transmisio´n propuesto y sus fundamentos (Apartado 2.1).
Tambie´n se describe, a modo de prueba experimental, la construccio´n y caracteriza-
cio´n de dos prototipos filtrantes en tecnolog´ıa microstrip basados en tal resonador.
Seguidamente, como procedimiento alternativo para la disminucio´n del taman˜o f´ısico
en filtros de sustrato plano, se muestra un procedimiento novedoso para disminuir el
acoplamiento electromagne´tico entre dos l´ıneas acopladas (Apartado 2.2). Esto inclu-
ye su refrenda pra´ctica a trave´s del desarrollo y medida de un circuito filtrante sinto-
nizable tipo combline propiamente modificado con reductores de acoplamiento. Al fi-
nal, se resumen los resultados y conclusiones principales del cap´ıtulo (Apartado 2.3).
2.1. Filtros paso-banda compactos de microondas me-
diante resonadores de l´ınea de transmisio´n doble
En la introduccio´n de este cap´ıtulo ha quedado patente que una manera sencilla
de disminuir las dimensiones f´ısicas en filtros paso-banda de microondas consiste en
actuar en la geometr´ıa del resonador. No obstante, lo anterior supone, en muchas oca-
siones, un aumento de la complejidad de disen˜o del filtro asociado respecto a esque-
mas habituales como el basado en l´ıneas resonantes inter-acopladas en paralelo [28].
Como primera aportacio´n del presente cap´ıtulo, se propone aqu´ı la generalizacio´n del
resonador cla´sico de l´ınea de transmisio´n con extremos en circuito abierto y media
longitud de onda al caso de doble l´ınea. Este nuevo resonador de dos l´ıneas, exhibien-
do resonancias dobles perio´dicas para una misma longitud f´ısica que su precursor de
l´ınea simple, permite reducir el taman˜o longitudinal en filtros planos conservando
prestaciones similares en te´rminos de aparicio´n de la primera banda espuria. Dichos
argumentos son seguidamente demostrados en la teor´ıa y contrastados en la pra´ctica
mediante el desarrollo y medida de dos prototipos circuitales en tecnolog´ıa microstrip.
2.1.1. Teor´ıa del resonador de l´ınea de transmisio´n doble
Este apartado se divide en dos partes. En primer lugar, se presenta el esquema
circuital y fundamentos teo´ricos del resonador de l´ınea de transmisio´n doble ideado.
Esto incluye un ana´lisis de las frecuencias naturales del resonador, orientado a la
demonstracio´n de la generacio´n de resonancias dobles en el mismo. Tal y como se
refrenda en el Apartado 2.1.2, esta caracter´ıstica es la clave para la reduccio´n de
las dimensiones f´ısicas de cualquier estructura filtrante basada en dicho resonador.
Posteriormente, por completitud, se incluye una segunda parte dedicada al resonador
tipo split-ring. El propo´sito de la misma es generalizar el estudio de resonancias
planteado a otros tipos de resonadores de doble l´ınea, como el de anillo partido. Esto
concluye en la obtencio´n de fo´rmulas de disen˜o teo´ricas para el resonador split-ring.
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◮ Resonador de l´ınea de transmisio´n doble
El esquema circuital del resonador de l´ınea de transmisio´n doble propuesto se
muestra en la Figura 2.1. Como se aprecia, se halla formado por dos tramos ide´nti-
cos de l´ınea de transmisio´n con extremos en circuito abierto y longitud f´ısica igual a
media longitud de onda a la frecuencia f0 ∈ R+; no´tese, adema´s, que ambas l´ıneas se
encuentran inter-acopladas longitudinalmente a lo largo de toda su seccio´n. De este
modo, dicho resonador puede considerarse la versio´n de doble l´ınea del resonador
convencional de l´ınea de transmisio´n acabado en circuito abierto, t´ıpicamente usado
en el desarrollo de filtros paso-banda planos de microondas de l´ıneas acopladas [28].
Los para´metros de impedancia par e impar asociados a las dos l´ıneas inter-acopladas
del resonador de l´ınea de transmisio´n doble se representan, respectivamente, median-
te las variables Z0e, Z0o ∈ R+. La longitud ele´ctrica de ambas l´ıneas queda designada
como θ ∈ R+ (i.e., θ ≡ θ(f) = pif/f0, siendo f ∈ R+ la variable de frecuencia).
Figura 2.1: Esquema circuital del resonador de l´ınea de transmisio´n doble propuesto.
En el resonador de l´ınea de transmisio´n doble sugerido, es sencillo obtener las fre-
cuencias de resonancia si se considera su plano de simetr´ıa f´ısica. En efecto, obse´rvese
que tal resonador consiste en la conexio´n directa de dos redes circuitales similares
de dos puertos, ambas compuestas por una seccio´n de l´ıneas acopladas con extre-
mos en circuito abierto y longitud f´ısica igual a un cuarto de longitud de onda a f0.
Los para´metros tipo impedancia de dicha red constitutiva ba´sica, {Zij}i,j∈{1,2}, son
Z11 = Z22 =
Z0e + Z0o
2j tan(θ/2)
Z12 = Z21 =
Z0e − Z0o
2j tan(θ/2)
. (2.1)
Por tanto, las frecuencias naturales de dicha estructura resonante, fr ∈ R+, van
a corresponderse con aquellos valores espectrales para los cuales corrientes nulas
producen tensiones no nulas en su plano de simetr´ıa f´ısica [29]. Dicho de otra forma,
tales frecuencias pueden calcularse como las ra´ıces espectrales del determinante de la
matriz de para´metros tipo impedancia de su red circuital integrante de dos puertos.
Esto implica el cumplimiento de la condicio´n que se indica a continuacio´n:
Z11(fr)Z22(fr)− Z12(fr)Z21(fr) = 0. (2.2)
Particularizando lo anterior para el caso bajo estudio al sustituir (2.1) en (2.2), se
deduce la siguiente ecuacio´n de segundo grado a satisfacerse:
Z11(fr)Z22(fr)− Z12(fr)Z21(fr) = −(Z0e + Z0o)
2
4 tan2(θr/2)
+
(Z0e − Z0o)2
4 tan2(θr/2)
= − Z0eZ0o
tan2(θr/2)
= 0 (2.3)
9
Disen˜o de filtros paso-banda de microondas compactos
donde θr ≡ θr(f) = θ(fr).
De resolver la ecuacio´n anterior, se obtienen las siguientes soluciones “dobles”
para las resonancias del resonador ideado, dependientes de un ı´ndice natural (i.e.,
soluciones perio´dicas de multiplicidad dos):
θ
(n)
r1 , θ
(n)
r2 = (2n − 1)pi, n ∈ N, (2.4)
o, equivalentemente (fr = θrf0/pi),
f
(n)
r1 , f
(n)
r2 = (2n− 1)f0, n ∈ N. (2.5)
El ana´lisis anterior revela un aspecto clave del resonador de l´ınea de transmisio´n
doble descrito, inherente a sus dos l´ıneas resonantes: la generacio´n de resonancias do-
bles, es decir, pares de frecuencias naturales localizadas en un mismo valor espectral.1
Esto le hace adecuado para el disen˜o de filtros planos de microondas de l´ıneas acopla-
das compactos, en comparacio´n con implementaciones basadas en el resonador mono-
l´ınea cla´sico [28],[31]–[33]. En efecto, puesto que el resonador de doble l´ınea conlleva
un duplicado del nu´mero de polos para la misma longitud que el resonador conven-
cional, reducciones de taman˜o de ≈50% en la dimensio´n longitudinal son factibles.
Adema´s, dado que las posiciones espectrales de las frecuencias naturales de los re-
sonadores propuesto y tradicional son las mismas, prestaciones tales como aparicio´n
de bandas espurias — i.e., anchura espectral de la banda atenuada superior— en
cualquier estructura filtrante asociada se mantienen.
Para concluir, deben tenerse en cuenta las siguientes consideraciones:
• En el estudio realizado, por simplicidad, se ha asumido un resonador con l´ıneas
inter-acopladas de igual impedancia caracter´ıstica. No obstante, el concepto es
tambie´n va´lido para un resonador formado por dos l´ıneas asime´tricas unifor-
memente inter-acopladas [34]. En tal caso, repitiendo el ana´lisis anterior bajo
el formalismo de modos caracter´ısticos c y pi intr´ınseco a tal estructura genera-
lizada de l´ıneas acopladas —en lugar de los modos par e impar inherentes a dos
l´ıneas inter-acopladas de ide´ntica impedancia—, se obtienen resultados simila-
res respecto a la generacio´n de resonancias dobles en el resonador asime´trico.
• El procedimiento expuesto es tambie´n extrapolable a otros tipos de resonadores
basados en l´ıneas de transmisio´n; por ejemplo, aquellos que presentan compen-
sacio´n inductiva o capacitiva para la eliminacio´n de bandas espurias, o incluso
los compuestos por ma´s de dos l´ıneas inter-acopladas [35]–[37]. En este u´ltimo
caso, es posible obtener reducciones de taman˜o mayores a las proporcionadas
por el resonador doble en la realizacio´n de filtros planos, aunque a expensas
de una mayor complejidad de las etapas de s´ıntesis y optimizacio´n asociadas
(ma´s variables han de ser tenidas en cuenta) y efectos para´sitos a compensar.
Adema´s, como se demuestra en el Apartado 3.2 del Cap´ıtulo 3, la geometr´ıa de
dos l´ıneas resulta ventajosa para el desarrollo de filtros de banda de paso dual.
1Este resultado es so´lo aproximado para el caso de l´ıneas de transmisio´n acopladas en sustratos
planos no homoge´neos tales comomicrostrip, donde las velocidades de los modos par e impar son dis-
tintas (i.e., propagacio´n de modo Transversal Electromagne´tico (TEM) no puro a quasi-TEM) [30].
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◮ Resonador split-ring
El esquema circuital del resonador de anillo partido o tipo split-ring se detalla en
la Figura 2.2. Dicho resonador consiste en dos l´ıneas de transmisio´n ide´nticas inter-
acopladas a lo largo de toda su longitud y con extremos acabados en circuito abierto.
Obse´rvese que ambos segmentos de l´ınea, de longitud f´ısica igual a media longitud de
onda a la frecuencia f0, se encuentran orientados en direcciones opuestas. Por tanto,
este resonador tambie´n puede considerarse un resonador de l´ınea de transmisio´n
doble, aunque de distinta clase al analizado anteriormente.
Figura 2.2: Esquema circuital del resonador tipo split-ring.
Como es bien sabido, para acoplamientos electromagne´ticos entre l´ıneas no nulos,
dos frecuencias naturales distintas repitie´ndose de forma perio´dica son generadas en
el resonador tipo split-ring, a consecuencia de sus dos l´ıneas resonantes constitutivas.
En concreto, tales frecuencias quedan ubicadas en valores espectrales sime´tricos res-
pecto a la frecuencia natural de su l´ınea integrante aislada en cada periodo espectral,
lo que se conoce como feno´meno de “particio´n de frecuencias” o split frequency [29].
La peculiaridad mencionada ha conferido gran popularidad al resonador split-ring
para el disen˜o de filtros de microondas planos avanzados. Por ejemplo, en la realiza-
cio´n de filtros paso-banda de banda dual, mediante el conformado de cada banda de
paso con cada mitad de polos “partidos” de sus resonadores [29],[38]. No obstante,
tambie´n se ha verificado su utilidad pra´ctica en el disen˜o de filtros mono-banda mi-
niaturizados de banda eliminada ultra-ancha, como caso particular del anterior para
acoplamientos de´biles entre l´ıneas [39]. La idea en este caso es sintetizar la banda
de paso del filtro mediante los polos sub-wavelength correspondientes a las resonan-
cias “partidas” inferiores de sus resonadores split-ring, mientras que las resonancias
superiores son separadas de las anteriores en la medida posible e ignoradas.
El propo´sito de este apartado es obtener ecuaciones teo´ricas que relacionen las
frecuencias naturales del resonador tipo split-ring con los para´metros ele´ctricos de
las l´ıneas acopladas que lo forman. Esto supone una contribucio´n al disen˜o teo´rico
de filtros paso-banda planos de microondas basados en este tipo de resonador.2
2Es importante hacer una distincio´n entre el resonador tipo split-ring y su versio´n complemen-
taria, resultante tras aplicar el principio de Babinet sobre el primero [40]. El resonador split-ring
complementario, consistente en una estructura de anillo partido grabada en el plano de masa del
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Por conveniencia, como para el resonador de doble l´ınea previamente analizado,
no´tese que el resonador split-ring tambie´n puede verse como la interconexio´n en
cascada de dos redes circuitales bi-puerto ide´nticas en su plano de simetr´ıa f´ısico.
En este caso, dicho cuadripolo ba´sico lo forman dos l´ıneas acopladas con su extremo
opuesto en circuito abierto y longitud f´ısica de un cuarto de longitud de onda a f0.
Sus para´metros tipo impedancia son
Z11 = Z22 =
Z0e + Z0o
2j tan(θ/2)
Z12 = Z21 =
Z0e − Z0o
2j sin(θ/2)
(2.6)
donde se ha usado la misma notacio´n que en el Apartado 2.1.1.
Es por ello que la condicio´n (2.2) puede utilizarse de nuevo para el ca´lculo de las
frecuencias naturales del resonador split-ring. En concreto, de (2.2) y (2.6), resulta
la siguiente ecuacio´n espectral de segundo grado a ser satisfecha por las mismas:
Z11(fr)Z22(fr)− Z12(fr)Z21(fr) = −(Z0e + Z0o)
2
4 tan2(θr/2)
+
(Z0e − Z0o)2
4 sin2(θr/2)
=
(Z0e − Z0o)2 − (Z0e + Z0o)2 cos2(θr/2)
4 sin2(θr/2)
= 0, (2.7)
que da lugar, tras reagrupar te´rminos, a
cos(θr/2) = ±Z0e − Z0o
Z0e + Z0o
= ±k (2.8)
donde k ∈ R+ ∪ {0} es el coeficiente de acoplamiento entre l´ıneas del resonador.
De la ecuacio´n anterior, se deducen las expresiones anal´ıticas de las resonancias
del resonador split-ring, como sigue:
θ
(n)
r1 = (2n − 1)pi −∆θ θ(n)r2 = (2n− 1)pi +∆θ,
∆θ = pi − 2 arc cos(k) n ∈ N (2.9)
o, alternativamente,
f
(n)
r1 = (2n − 1)f0 −∆f f (n)r2 = (2n− 1)f0 +∆f,
∆f =
(
1− 2 arc cos(k)
pi
)
f0 n ∈ N (2.10)
donde arc cos(k) ∈ (0, pi/2].
A trave´s de este estudio, queda probada la generacio´n de pares de resonancias
“partidas” perio´dicas en el resonador split-ring. Obse´rvese, adema´s, que la separacio´n
relativa entre ambas frecuencias so´lo depende del factor de acoplamiento entre l´ıneas.
sustrato, tambie´n se ha utilizado en el desarrollo de filtros paso-banda de microondas planos. No
obstante, su funcio´n en este caso es la de extender la banda eliminada del filtro mediante la su-
presio´n de frecuencias indeseadas, ma´s que conformar su banda de paso al venir definida por otros
resonadores [41]. Es por ello que el resonador complementario no se considera en el presente estudio.
De igual forma, tampoco se analiza el resonador split-ring no bianisotro´pico, de comportamiento
comparable al del resonador de l´ınea de transmisio´n doble propuesto en el Apartado 2.1.1 [42],[43].
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Especial atencio´n merece la particularizacio´n de (2.10) para n = 1, que resulta
en las siguientes fo´rmulas que relacionan las dos primeras frecuencias naturales del
resonador split-ring (fr1 ≡ f (1)r1 y fr2 ≡ f (1)r2 ) con sus para´metros ele´ctricos (k y f0):
k = cos
(
pi
1 + fr2/fr1
)
(2.11)
f0 =
(
pi
2 arc cos (k)
)
fr1. (2.12)
De este modo, dada una respuesta filtrante ideal de doble banda con bandas de paso
centradas en f1 y f2 (obtenida, por ejemplo, mediante las metodolog´ıas descritas en
[84]–[86]), su s´ıntesis en una topolog´ıa de resonadores split-ring ser´ıa como sigue:
• En primer lugar, sus resonadores han de disen˜arse de manera que sus dos
primeras frecuencias de resonancia coincidan con f1 y f2. Esto se consigue me-
diante (2.11) y (2.12), calculando aquellos valores de los para´metros ele´ctricos
k y f0 para los cuales se satisface que fr1 = f1 y fr2 = f2.
• A continuacio´n, como se expuso previamente, cada una de las bandas de paso
del filtro ha de sintetizarse con cada mitad de polos “partidos” de los resona-
dores.3 Para filtros con banda de paso doble, tanto las resonancias “partidas”
inferiores como las superiores dan lugar a polos u´tiles para conformar cada
banda de paso. Por contra, en filtros mono-banda sub-wavelength, las resonan-
cias superiores se convierten en polos indeseados, al producir la primera banda
espuria del filtro. Es por ello que, en este caso, el cociente fr2/fr1 puede verse
como un para´metro de anchura de banda atenuada, ajustable mediante (2.11).
Tambie´n debe enfatizarse, en comparacio´n con sus homo´logos tradicionales ba-
sados en resonadores en anillo cla´sicos, el beneficio de los filtros mono-banda
tipo split-ring en te´rminos de taman˜o, segu´n un factor de reduccio´n f0/fr1 > 1.
2.1.2. Resultados experimentales
Para confirmar la utilidad pra´ctica del resonador de l´ınea de transmisio´n doble
propuesto, se muestran a continuacio´n dos prototipos experimentales de filtros paso-
banda en microstrip referidos a 50 Ω e implementados mediante dicho resonador.
En particular, tales circuitos consisten en un filtro paso-banda basado en una estruc-
tura convencional con resonadores directamente acoplados en paralelo y otro en con-
figuracio´n transversal con resonadores multi-acoplados. Los resultados obtenidos en
la simulacio´n y caracterizacio´n de los prototipos citados se detallan a continuacio´n.
◮ Prototipo 1
El primer ejemplo de disen˜o es un filtro paso-banda con resonadores de l´ınea de
transmisio´n doble en paralelo, en un esquema de acoplamientos directos o in-line [51].
3Al igual que en cualquier filtro de resonadores acoplados, esto requiere la obtencio´n de curvas de
acoplamiento entre resonadores split-ring inter-acoplados en funcio´n de su separacio´n f´ısica. No´tese
que, en esta fase de disen˜o, la variable de impedancia de l´ınea de cada resonador (Zc =
√
ZoeZoo)
es un grado de libertad, al venir fijado por el nivel de impedancia requerido para el filtro total.
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Las especificaciones prefijadas para la respuesta filtrante a sintetizar, de tipo Cheby-
shev o equirrizado, son las siguientes: frecuencia central de 1.4 GHz, ancho de banda
relativo igual al 15% referido a un nivel de adaptacio´n de potencia mı´nimo a la en-
trada de 10 dB, y niveles de rechazo de potencia superiores a 40 dB para cualquier
componente espectral cuya separacio´n respecto a 1.4 GHz sea mayor que 0.2 GHz.
Para cumplir tales requisitos, se han necesitado tres resonadores de l´ınea de trans-
misio´n doble. Los valores finales para sus para´metros f´ısicos, tales como anchuras
de l´ıneas, separaciones entre las mismas y longitudes f´ısicas —de aproximadamen-
te media longitud de onda a 1.4 GHz para el sustrato microstrip seleccionado— se
han calculado mediante el simulador comercial AWRMicrowave OfficeTM [52]. Debe
mencionarse que, como solucio´n de partida para los valores de los coeficientes de aco-
plamiento entre l´ıneas, se tomaron los correspondientes a un predisen˜o realizado para
las especificaciones impuestas mediante la topolog´ıa filtrante cla´sica de resonadores
mono-l´ınea acoplados en paralelo [53],[54]. Tambie´n debe sen˜alarse que, por razones
de flexibilidad para satisfacer ma´s fa´cilmente la ma´scara de atenuacio´n impuesta me-
diante un aumento de los grados de libertad en el disen˜o, se permitio´ la posibilidad
de usar una impedancia caracter´ıstica distinta en cada resonador de doble l´ınea.
El filtro ha sido sintetizado y construido mediante el uso de un sustrato de cera´mi-
ca orga´nica tipo CER-10 de TaconicTM, cuyas principales caracter´ısticas son: cons-
tante diele´ctrica relativa εr = 10 (±0.05), altura de diele´ctrico h = 1.19 mm, espesor
del conductor t = 35 µm y tangente de pe´rdidas de diele´ctrico tan δD = 0.0035 [55].
El esquema´tico y fotograf´ıa del prototipo fabricado se muestran en la Figura 2.3.
Como se observa, se ha utilizado una seccio´n de alimentacio´n entrada/salida me-
diante acoplamiento electromagne´tico por motivos de sencillez y compacidad f´ısica.
Las respuestas en transmisio´n y reflexio´n de potencia del circuito filtrante sinte-
tizado para un sustrato microstrip sin pe´rdidas —i.e., sin pe´rdidas por conductor,
diele´ctrico y radiacio´n— se detallan en la Figura 2.4. Para dicho sustrato ideal, tam-
bie´n se incluye el para´metro de transmisio´n de potencia del filtro cla´sico predisen˜ado
con resonadores mono-l´ınea acoplados en paralelo de sexto orden que ma´s se ajusta
a la ma´scara de atenuacio´n objetivo, as´ı como un esquema´tico comparativo de los ta-
man˜os f´ısicos de ambos filtros. La estructura de nodos acoplados correspondiente al
filtro con resonadores de l´ınea de transmisio´n doble se proporciona en la Figura 2.5.
Como se demuestra en la Figura 2.4, para el filtro propuesto con resonadores de doble
l´ınea, se obtiene una funcio´n de transferencia de sexto orden como resultado de sus
se´ıs l´ıneas resonantes. Adema´s, su selectividad resulta equiparable a la del filtro cla´si-
co, con una reduccio´n significativa del taman˜o f´ısico en la dimensio´n longitudinal.
En concreto, para este ejemplo, se consigue una disminucio´n del 43.8% de la dimen-
sio´n longitudinal del circuito, de 145.22 mm para el filtro cla´sico a 81.62 mm para
el filtro propuesto. Esto confirma la idoneidad del resonador de l´ınea de transmi-
sio´n doble para el desarrollo de filtros de l´ıneas acopladas de microondas compactos.
Obse´rvese, por otro lado, la generacio´n de un cero de transmisio´n de potencia en
el filtro con resonadores de l´ınea de transmisio´n doble, cuya posicio´n y profundidad
son ajustables a trave´s de los para´metros de impedancia de l´ınea de sus resonadores.
Dicho feno´meno, contrastado con el simulador circuital, es debido a los acoplamien-
tos cruzados de los cuadrupletes inherentes a las cuatro l´ıneas acopladas de cada par
de resonadores de doble l´ınea adyacentes. En cuanto a la primera banda espuria, tal
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(a) Esquema´tico (dimensiones en mm).
(b) Fotograf´ıa.
Figura 2.3: Esquema´tico y fotograf´ıa del prototipo de filtro paso-banda construido (sustrato
CER-10) mediante resonadores de l´ınea de transmisio´n doble (prototipo 1).
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y como era de esperar en el filtro realizado, aparece a aproximadamente el doble de
la frecuencia central de su banda de paso principal (≈2.8 GHz).
(a) |S21|&|S11|.
(b) Esquema´tico comparativo.
Figura 2.4: Respuesta en transmisio´n (|S21|) y reflexio´n (|S11|) de potencia del proto-
tipo de filtro paso-banda sintetizado mediante resonadores de l´ınea de transmisio´n doble
(prototipo 1) para un sustrato ideal y comparacio´n en te´rminos de selectividad y taman˜o
con el filtro cla´sico mediante resonadores mono-l´ınea inter-acoplados en paralelo.
Las respuestas en transmisio´n y reflexio´n de potencia simuladas —modelo cir-
cuital y electromagne´tico— y medidas del prototipo construido se adjuntan en la
Figura 2.6. Los resultados de la simulacio´n electromagne´tica se obtuvieron mediante
el software comercial SonnetTM [56]. Las medidas se efectuaron mediante el uso de
un analizador vectorial de redes modelo 8713B de AgilentTM. Ha de destacarse, en
relacio´n a la simulacio´n circuital, la creacio´n de un nulo de transmisio´n de sen˜al adi-
cional en la banda atenuada superior medida, tambie´n contemplado en la simulacio´n
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Figura 2.5: Estructura de nodos acoplados correspondiente al filtro paso-banda sinteti-
zado (prototipo 1) mediante resonadores de l´ınea de transmisio´n doble (c´ırculo blanco:
entrada/salida o fuente/carga; c´ırculo negro: nodo resonante; l´ınea continua: acoplamien-
to fuerte; l´ınea discontinua: acoplamiento de´bil).
electromagne´tica. Esto se debe a la generacio´n de efectos de acoplamientos cruzados
para´sitos en el filtro, no considerados por el simulador circuital. Las discrepancias
observadas entre resultados teo´ricos y experimentales a niveles de −60/−70 dB, jus-
to por encima del “fondo de ruido” del analizador, son imputables a la inductancia
para´sita existente entre los planos de masa de los conectores y el sustrato microstrip.
Las prestaciones principales de la respuesta medida del filtro son las siguientes: fre-
cuencia central igual a 1.39 GHz, ancho de banda absoluto a 3 dB de 204 MHz (i.e.,
del 14.7% en te´rminos relativos), pe´rdidas de insercio´n de potencia mı´nimas de va-
lor 1.29 dB, nivel mı´nimo de adaptacio´n de potencia en banda de 9.7 dB, niveles
de rechazo de potencia a 1.2 y 1.6 GHz iguales a 41 y 49.4 dB, respectivamente, y
variacio´n ma´xima de retardo de grupo en banda de valor 6.63 nsg.
◮ Prototipo 2
El segundo ejemplo experimental consiste en un filtro paso-banda en microstrip
con varios caminos de acoplamiento entre sus resonadores de l´ınea de transmisio´n
doble [57]. El objetivo que se persigue es demostrar la aplicabilidad de topolog´ıas de
resonadores mono-l´ınea multi-acoplados en sustratos planos (ve´ase, entre otros, [53]
o´ [58]) a configuraciones filtrantes basadas en el resonador de doble l´ınea.
El filtro ha sido disen˜ado para presentar un perfil filtrante de alta selectividad,
con banda de paso equirrizada centrada en 1.4 GHz y con ancho de banda relativo
del 10% para un nivel de adaptacio´n de potencia mı´nimo a la entrada de 15 dB.
La Figura 2.7 muestra el esquema´tico y la fotograf´ıa del prototipo construido.
En su implementacio´n, se ha utilizado el mismo sustrato que para el circuito anterior.
Como se observa, el filtro esta´ formado por dos resonadores de l´ınea de transmisio´n
doble, interactuando a trave´s de dos caminos transversales distintos de acoplamiento
de sen˜al; tales v´ıas de acoplamiento han sido realizadas mediante sendos tramos de
l´ınea de transmisio´n acoplados lateralmente a los resonadores de doble l´ınea, dan-
do lugar a una estructura de nodos acoplados semejante a la de un cuadruplete.
Obse´rvese, adicionalmente, que dichos segmentos de l´ınea difieren entre s´ı, al encon-
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Figura 2.6: Respuestas en transmisio´n (|S21|) y reflexio´n (|S11|) de potencia simuladas
—modelo circuital y electromagne´tico (EM)— y medidas del prototipo de filtro paso-banda
construido mediante resonadores de l´ınea de transmisio´n doble (prototipo 1).
trarse acabados en sus extremos en circuito abierto y cortocircuito, respectivamente.
El motivo de lo anterior es introducir el desfase adecuado en la componente de sen˜al
propagada por cada camino de acoplamiento indirecto, de cara a conseguir una res-
puesta filtrante de orden elevado en base a principios de interferencia de sen˜ales.
Debe tambie´n sen˜alarse que, a consecuencia de la influencia de acoplamientos cruza-
dos para´sitos en el funcionamiento de circuito, el esquema´tico final fue obtenido tras
una optimizacio´n electromagne´tica basada en el Me´todo de los Momentos (MoM)
del disen˜o circuital. Esto consistio´ u´nicamente en un ligero ajuste de la anchura del
tramo de l´ınea cortocircuitado a ambos lados, de 1.44 mm (disen˜o circuital) a 1.15
mm (disen˜o electromagne´tico optimizado), tal y como se indica en la Figura 2.7.
Las curvas en transmisio´n y reflexio´n de potencia del filtro sintetizado para un
sustrato microstrip sin pe´rdidas se proporcionan en la Figura 2.8. Su estructura
de nodos acoplados se detalla en la Figura 2.9. Como se prueba en la Figura 2.8,
para tal filtro, se consigue una funcio´n de transferencia de alta selectividad, de
tipo Cauer o el´ıptico, mediante la generacio´n de mu´ltiples ceros de transmisio´n
fuera de banda. Tales nulos de transmisio´n de sen˜al, ubicados en las frecuencias
0.37, 1.26, 1.31 y 1.5 GHz, son producidos por cancelaciones de energ´ıa entre las
componentes de sen˜al asociadas a los distintos caminos de propagacio´n del filtro en
su terminal de salida. No´tese, adema´s, que los dos tramos de l´ınea de transmisio´n
correspondientes a los caminos de acoplamiento indirecto actu´an como resonadores
desintonizados o nodos no resonantes para este ejemplo [59]–[61] (Figura 2.9); en
efecto, su disen˜o fue orientado a la maximizacio´n del nu´mero de ceros de transmisio´n
creados fuera de banda, en lugar de al incremento del orden del filtro. Esto explica
la obtencio´n de una respuesta filtrante de cuatro polos para el filtro sintetizado,
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(a) Esquema´tico (dimensiones en mm); las regiones negras representan conexiones a masa.
(b) Fotograf´ıa.
Figura 2.7: Esquema´tico y fotograf´ıa del prototipo de filtro paso-banda construido (sustrato
CER-10) mediante resonadores de l´ınea de transmisio´n doble (prototipo 2).
intr´ınsecos a las cuatro l´ıneas resonantes de sus dos resonadores dobles (Figura 2.8).
Las respuestas en transmisio´n y reflexio´n de potencia simuladas —modelo cir-
cuital y electromagne´tico— y medidas del circuito fabricado se representan en la
Figura 2.10. Como herramientas de simulacio´n y caracterizacio´n, se han usado las
mismas que para el prototipo anterior. Como se aprecia, salvo pequen˜as discrepan-
cias, la concordancia obtenida entre resultados teo´ricos y experimentales es ajustada.
Las diferencias observables son principalmente atribuibles a inexactitudes en el mo-
delado inductivo-resistivo de las conexiones a masa del filtro, implementadas como
via holes. Aunque en menor medida, problemas de acoplamientos para´sitos inde-
seados y tolerancias de fabricacio´n podr´ıan tambie´n tener influencia en lo anterior.
Las caracter´ısticas ba´sicas de la respuesta medida del filtro son las siguientes: fre-
cuencia central de valor 1.39 GHz, ancho de banda absoluto a 3 dB igual a 139 MHz
(i.e., del 10% en te´rminos porcentuales), pe´rdidas de insercio´n de potencia mı´nimas
de 1.86 dB, nivel mı´nimo de adaptacio´n de potencia en banda igual a 8.73 dB, y
variacio´n ma´xima de retardo de grupo en banda de valor 5.85 nsg. Los ceros de
transmisio´n de potencia medidos aparecen a las frecuencias 1.22, 1.31 y 1.52 GHz.
2.2. Filtros paso-banda compactos de microondas me-
diante reductores de acoplamiento
En este apartado, como segunda contribucio´n del presente cap´ıtulo, se describe
un me´todo para la disminucio´n del acoplamiento electromagne´tico existente entre dos
l´ıneas inter-acopladas en sustratos planos. Como se vera´, dicha te´cnica es apropiada
para la reduccio´n del taman˜o de filtros paso-banda de microondas basados en l´ıneas
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Figura 2.8: Respuestas en transmisio´n (|S21|) y reflexio´n (|S11|) de potencia ideales del filtro
paso-banda sintetizado mediante resonadores de l´ınea de transmisio´n doble (prototipo 2).
Figura 2.9: Estructura de nodos acoplados correspondiente al filtro paso-banda sinteti-
zado (prototipo 2) mediante resonadores de l´ınea de transmisio´n doble (c´ırculo blanco:
entrada/salida o fuente/carga; c´ırculo negro: nodo resonante; c´ırculo gris: nodo no reso-
nante; l´ınea continua: acoplamiento fuerte; l´ınea discontinua: acoplamiento de´bil).
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Figura 2.10: Respuestas en transmisio´n (|S21|) y reflexio´n (|S11|) de potencia simuladas
—modelo circuital y electromagne´tico (EM)— y medidas del prototipo de filtro paso-banda
construido mediante resonadores de l´ınea de transmisio´n doble (prototipo 2).
resonantes acopladas entre s´ı, especialmente para especificaciones de banda estrecha.
Para ello, se exponen en primer lugar los fundamentos de la te´cnica de desacopla-
miento ideada particularizada en dos resonadores inter-acoplados tipo combline. Pos-
teriormente, dicho procedimiento es validado mediante resultados de simulacio´n para
tales resonadores en tecnolog´ıas microstrip y stripline. Tambie´n se presenta el disen˜o,
construccio´n y medida de un filtro de prueba de concepto tipo combline con sinton´ıa
electro´nica en frecuencia central y paredes de desacoplamiento entre resonadores.
2.2.1. Teor´ıa del reductor de acoplamiento
Como se menciono´ con anterioridad, para explicar el concepto propuesto de re-
ductor de acoplamiento para tecnolog´ıas planas, se considera un filtro combline paso-
banda de segundo orden con adaptacio´n de potencia perfecta a entrada y salida.
En la Figura 2.11 se detallan los esquemas circuitales de dicha red filtrante en sus
versiones tradicional y modificada con la inclusio´n del reductor de acoplamiento.
En tal figura, s representa la separacio´n entre los resonadores combline, l la lon-
gitud de sus l´ıneas resonantes, w la anchura del reductor de acoplamiento, y d la
longitud f´ısica del filtro total en la direccio´n de propagacio´n/acoplamiento de sen˜al.
Como se aprecia y es bien conocido, el filtro combline de segundo orden cla´sico con-
siste en dos resonadores ide´nticos inter-acoplados con un extremo conectado a masa
y el otro a un condensador concentrado. En tal filtro, la energ´ıa es transferida entre
resonadores a trave´s del inter-acoplamiento tipo paralelo que existe entre sus l´ıneas
constitutivas, y que aproximadamente es de cara´cter inductivo —i.e., magne´tico—.
Tambie´n debe sen˜alarse que, aunque todos los para´metros del filtro tienen influencia
en su comportamiento, la frecuencia central de su banda de paso viene principal-
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mente definida por la frecuencia natural de los resonadores que lo forman, mientras
que su ancho de banda depende ba´sicamente de la magnitud del acoplamiento entre
l´ıneas. En concreto, dicha banda de paso es ma´s estrecha cuanto menor es el valor
del coeficiente de acoplamiento entre l´ıneas (i.e., mayor espaciamiento entre l´ıneas).
La te´cnica que se sugiere consiste en insertar un tramo de l´ınea de transmisio´n con
extremos cortocircuitados a masa, referido como reductor de acoplamiento o pared
de desacoplamiento, entre los resonadores del filtro. Verdaderamente, dicho me´todo
puede considerarse la extrapolacio´n a tecnolog´ıas planas de los procedimientos de
reduccio´n de acoplamiento ideados para filtros de cavidades coaxiales acopladas [65].
De este modo, la pared de desacoplamiento, comporta´ndose como un reductor de aco-
plamiento magne´tico, permite disminuir notablemente la magnitud de la interaccio´n
magne´tica entre los resonadores del filtro para una separacio´n fija entre los mismos;
en otras palabras, para un valor de acoplamiento dado, se disminuye notablemente
el espaciamiento entre los resonadores. Esto supone una reduccio´n de taman˜o apre-
ciable en el filtro en su dimensio´n asociada a la direccio´n de propagacio´n de sen˜al.
(a) Esquema cla´sico. (b) Esquema propuesto.
Figura 2.11: Esquemas circuitales del filtro combline de segundo orden en su versio´n cla´sica
y propuesta incluyendo el reductor de acoplamiento ideado.
Para verificar el correcto funcionamiento del reductor de acoplamiento ideado, se
ha estudiado la variacio´n del coeficiente de acoplamiento (c) entre los resonadores de
un filtro combline de segundo orden con reductor de acoplamiento (Figura 2.11(b))
en funcio´n de la anchura del reductor (w) y la separacio´n f´ısica entre resonadores (s).
Esto se ha llevado a cabo para tecnolog´ıas microstrip y stripline, utiliza´ndose sus-
tratos con las siguientes caracter´ısticas:
• Sustrato microstrip: constante diele´ctrica relativa εr = 2.2, altura de diele´ctri-
co h = 0.635 mm, espesor del conductor t = 35 µm y tangente de pe´rdidas de
diele´ctrico tan δD = 0.0009.
• Sustrato stripline: constante diele´ctrica relativa εr = 1, separacio´n entre con-
ductores de masa 2h = 20 mm, y espesor del conductor t = 50 µm.
Para ambas tecnolog´ıas, se han utilizado resonadores combline de 25.5 mm de
longitud y 2 mm de anchura, acabados en condensadores de capacidad Cr = 5 pF.
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Los resultados obtenidos, calculados a partir del programa de simulacio´n comercial
AWR Microwave OfficeTM, se muestran en la Figura 2.12. Como se prueba, para un
valor fijo de separacio´n entre resonadores, se obtiene un valor de acoplamiento ma´s
pequen˜o a medida que se aumenta la anchura del reductor (el caso w = 0 corres-
ponder´ıa a la topolog´ıa combline convencional de la Figura 2.11(a)). Ma´s au´n, dicho
efecto es ma´s acusado a medida que se disminuye el espaciamiento entre resonadores.
Lo anterior ratifica la adecuacio´n de la te´cnica de reduccio´n de acoplamiento pro-
puesta para el desarrollo de filtros combline paso-banda de banda estrecha, donde la
dimensio´n f´ısica del circuito en la direccio´n de propagacio´n de sen˜al es ma´s cr´ıtica.
Obse´rvese, adema´s, que la accio´n del reductor de acoplamiento resulta ma´s efectiva
en stripline que en microstrip. Esto es consecuencia directa de la propia naturaleza
de cada tecnolog´ıa, atribuible a una interaccio´n magne´tica ma´s fuerte entre l´ıneas
acopladas en stripline —medio de propagacio´n cuasi-cerrado— que en microstrip
—medio de propagacio´n semi-cerrado— [66].
2.2.2. Resultados experimentales
En este apartado se presentan resultados de simulacio´n y medida concernientes a
varios disen˜os de filtros paso-banda tipo combline con reductores de acoplamiento en
tecnolog´ıas planas. El propo´sito de ello es confirmar la utilidad pra´ctica de la te´cnica
de reduccio´n de acoplamiento planteada, en te´rminos de disminucio´n de taman˜o f´ısico
para dichos circuitos respecto a sus realizaciones homo´logas tradicionales.
En la Tabla 2.1 se proporcionan los datos de reduccio´n de taman˜o obtenidos, ha-
ciendo uso del me´todo de reduccio´n de acoplamiento ideado, para diversos disen˜os de
filtros paso-banda tipo combline de tercer orden en tecnolog´ıas microstrip y stripline,
simulados a nivel circuital para una frecuencia central de 960 MHz. Las caracter´ısti-
cas de los sustratos empleados son las mismas que se indicaron en el Apartado 2.2.1.
En los disen˜os con reductor de acoplamiento, se ha considerado una separacio´n f´ısica
entre las paredes de desacoplamiento y los resonadores adyacentes igual a la mı´nima
implementable mediante el proceso de fabricacio´n (100 µm). Esto se ha hecho, en
virtud de la informacio´n revelada por las curvas representadas en la Figura 2.12, para
hacer ma´s apreciable el grado de disminucio´n de taman˜o alcanzado en el filtro combli-
ne modificado en relacio´n al disen˜o cla´sico asociado sin paredes de desacoplamiento.
Como se demuestra en la Tabla 2.1, el factor de reduccio´n obtenido es notable en
todos los casos, especialmente en stripline para la anchura de banda de paso ma´s
estrecha (≈ 50% para BW3dB=20 MHz). Esto refrenda la veracidad de los resulta-
dos esbozados por las gra´ficas de la Figura 2.12, as´ı como la consiguiente eficacia del
me´todo de desacoplamiento descrito para sustrato planos.
Por completitud, y como prueba experimental de concepto, tambie´n se ha cons-
truido y medido un prototipo microstrip de filtro paso-banda tipo combline de tercer
orden con reductores de acoplamiento y control electro´nico en frecuencia central [67].
Dicho circuito filtrante ha sido disen˜ado para presentar un rango espectral de sin-
ton´ıa que cubra completamente la banda UHF (470–862 MHz), as´ı como fuertes
niveles de atenuacio´n de potencia fuera de banda para la banda superior eliminada.
El esquema´tico y fotograf´ıa del prototipo fabricado se muestran en la Figura 2.13.
El sustrato microstrip empleado, tipo Cu-Clad, presenta las caracter´ısticas citadas
23
Disen˜o de filtros paso-banda de microondas compactos
(a) Tecnolog´ıa microstrip.
(b) Tecnolog´ıa stripline.
Figura 2.12: Curvas de variacio´n del coeficiente de acoplamiento (c) entre los resonadores de
un filtro combline de segundo orden con reductor de acoplamiento en funcio´n de la anchura
del reductor (w) y la separacio´n entre resonadores (s) para tecnolog´ıasmicrostrip y stripline.
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Tabla 2.1: Disminucio´n de taman˜o obtenida mediante el me´todo de reduccio´n de acopla-
miento propuesto para varios disen˜os de filtros paso-banda tipo combline de tercer orden a
960 MHz en tecnolog´ıas microstrip y stripline.
Tecnolog´ıa microstrip
Ancho de Banda a 3 dB d sin reductor d con reductor Reduccio´n de taman˜o
(BW3dB) (d(a)) (d(b)) (
[
1− d(b)/d(a)
]× 100)
100 MHz 7.9 mm 6.6 mm 16.5%
50 MHz 9.4 mm 7.1 mm 24.5%
20 MHz 12.1 mm 8.4 mm 30.6%
Tecnolog´ıa stripline
Ancho de Banda a 3 dB d sin reductor d con reductor Reduccio´n de taman˜o
(BW3dB) (d(a)) (d(b)) (
[
1− d(b)/d(a)
]× 100)
100 MHz 22.4 mm 13.1 mm 41.5%
50 MHz 25.8 mm 14.1 mm 45.4%
20 MHz 30 mm 15.4 mm 48.7%
en el Apartado 2.2.1 [44]. Como elementos de reactancia variable para reconfigurar
la frecuencia central del filtro, se han incorporado diodos varactores de factor de
calidad moderado modelo BB149 de NXP SemiconductorsTM (anteriormente Phi-
llipsTM) con sus correspondientes redes de polarizacio´n, que presentan una rango
de valores de capacidad ajustable de 2–20 pF para un intervalo de tensiones de
polarizacio´n aplicadas igual a 20–0 V [45].4 En cuanto al proceso de disen˜o, como
paso previo, se sintetizo´ inicialmente un filtro sintonizable tipo combline cla´sico de
tercer orden sin reductores de acoplamiento mediante la te´cnica descrita en [62],
para el rango de sinton´ıa prefijado. Seguidamente, teniendo en cuenta los valores de
coeficientes de acoplamiento entre resonadores adyacentes a mantener en el disen˜o
final, se an˜adieron las paredes de desacoplamiento. La disminucio´n de taman˜o ob-
tenida para la dimensio´n correspondiente a la direccio´n de propagacio´n de sen˜al al
introducir los reductores de acoplamiento es del 20%.
Las respuestas en transmisio´n y reflexio´n de potencia simuladas y medidas para
el prototipo construido se detallan en la Figura 2.14. Tambie´n se adjunta, en la
Figura 2.15, la curvas simuladas y medidas referentes al punto de compresio´n de
1 dB a la salida en funcio´n de la frecuencia central sintonizada. Debe sen˜alarse que,
como medios log´ısticos para los procesos de simulacio´n y caracterizacio´n del circuito,
se han empleado los mismos que para el resto de prototipos del presente cap´ıtulo.
Como se observa, la concordancia resultante entre resultados teo´ricos y experimenta-
les es ajustada, alcanza´ndose un ancho de banda total de sinton´ıa de 540 MHz (i.e.,
del 85% en te´rminos relativos)5 correspondiente al rango espectral 420–960 MHz.
4La ley de variacio´n de la capacidad equivalente de un diodo varactor en polarizacio´n inversa,
Cj , con la tensio´n aplicada, Vb, es del tipo Cj(Vb) = Cj0
(
1 + Vb
Vj
)
−M
, donde Cj0, Vj y M son
constantes que dependen de las caracter´ısticas intr´ınsecas del diodo [46].
5La anchura relativa del rango de sinton´ıa en frecuencia central, ∆f0 , se define como
∆f0(%) ,
fmax0 − fmin0√
fmin0 f
max
0
· 100, (2.13)
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(a) Esquema´tico (di-
mensiones en mm);
las regiones negras
representan conexiones
a masa; no se incluyen
las pistas correspon-
dientes a las redes de
polarizacio´n.
(b) Fotograf´ıa.
Figura 2.13: Esquema´tico y fotograf´ıa del prototipo de filtro paso-banda tipo combline con
reductores de acoplamiento construido (sustrato Cuclad).
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Las prestaciones principales del prototipo medido, referentes a frecuencia central de
sinton´ıa mı´nima (fmin0 = 420 MHz) y ma´xima (f
max
0 = 960 MHz), respectivamente,
son las siguientes: anchos de banda absolutos a 3 dB de valor 23.8 y 41.1 MHz (i.e.,
del 5.7% y 4.3% en te´rminos relativos), pe´rdidas de insercio´n de potencia mı´nimas
iguales a 13.7 y 8.5 dB, niveles mı´nimos de adaptacio´n de potencia en banda de
valor 10.1 y 11 dB y punto de compresio´n de 1 dB a la salida de −0.3 y 7.9 dBm.
Debe indicarse, adema´s, que la primera banda espuria aparece, en todos los casos,
a un valor espectral superior a tres veces la frecuencia central sintonizada.
2.3. Conclusiones
En este cap´ıtulo se han descrito dos procedimientos originales y eficaces para
la reduccio´n de las dimensiones f´ısicas en configuraciones filtrantes paso-banda de
microondas constituidas por resonadores de l´ınea de transmisio´n acoplados entre s´ı.
En primer lugar, se ha ideado un nuevo tipo de resonador de l´ınea de transmisio´n
doble, como generalizacio´n del resonador convencional de l´ınea resonante simple con
extremos en circuito abierto y media longitud de onda. Dicho resonador doble, con
una longitud similar a la de su homo´logo mono-l´ınea, presenta frecuencias naturales
de multiplicidad dos dentro de cada periodo espectral. De este modo, a trave´s de su
uso en estructuras de l´ıneas acopladas en paralelo y para un nu´mero de polos concre-
to, se consiguen disminuciones de taman˜o del 50% en la direccio´n de propagacio´n de
sen˜al del filtro en comparacio´n con los compuestos por resonadores de l´ınea sencilla.
Esto ha quedado experimentalmente demostrado a trave´s de la s´ıntesis, fabricacio´n y
caracterizacio´n de dos prototipos circuitales en microstrip centrados en 1.4 GHz. Co-
mo ventaja principal de esta solucio´n en relacio´n a otras te´cnicas de miniaturizacio´n
sugeridas en la literatura especializada, ha de destacarse su simplicidad circuital y de
disen˜o mediante simuladores comerciales parame´tricos a bajo coste computacional.
Como segunda contribucio´n, se ha concebido un mecanismo para reducir el aco-
plamiento electromagne´tico existente entre dos l´ıneas acopladas en sustratos planos.
Su principio operativo se basa en la insercio´n de una pared reductora de acoplamien-
to entre las dos l´ıneas resonantes interactuantes, que redunda en una disminucio´n de
la separacio´n f´ısica resultante entre las mismas para un nivel de acoplamiento dado.
Dicho me´todo, validado para tecnolog´ıas planas tales como microstrip y stripline,
permite as´ı miniaturizar la longitud del filtro en la direccio´n de acoplamiento de
sen˜al, ma´s notablemente en aplicaciones de filtrado paso-banda de banda estrecha.
Esto ha quedado refrendado en la pra´ctica con un prototipo circuital microstrip tipo
combline con control electro´nico en frecuencia central para la banda 470–862 MHz.
siendo fmin0 y f
max
0 las frecuencias centrales sintonizables mı´nima y ma´xima, respectivamente.
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(a) |S21|.
(b) |S11|.
Figura 2.14: Respuestas en transmisio´n (|S21|) y reflexio´n (|S11|) de potencia simuladas
—modelo circuital— y medidas del prototipo de filtro paso-banda tipo combline con reduc-
tores de acoplamiento construido.
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Figura 2.15: Curvas simulada y medida del punto de compresio´n de 1 dB a la salida (P sal
1dB
)
en funcio´n de la frecuencia central sintonizada (f0) del prototipo de filtro paso-banda tipo
combline con reductores de acoplamiento construido.
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Cap´ıtulo 3
Disen˜o de filtros multi-banda
de microondas de resonadores
acoplados
Como se comento´ en el Cap´ıtulo 1, la solucio´n ma´s habitual para el disen˜o de
filtros paso-banda de microondas consiste en el empleo de redes circuitales formadas
por resonadores mono-frecuencia acoplados electromagne´ticamente entre s´ı [53],[54].
En tales topolog´ıas, la banda de paso principal viene definida por la agrupacio´n de las
primeras resonancias de los resonadores que componen el filtro, mientras que el resto
de frecuencias naturales que puedan aparecer son consideradas espurias e ignoradas.
Teniendo en cuenta lo mencionado, resulta sencillo deducir que para la genera-
cio´n de mu´ltiples bandas de paso operativas en esta clase de configuraciones filtrantes
se requieran, inevitablemente, distintos conjuntos de resonancias para conformarlas.
Este principio ha servido de inspiracio´n a diversas soluciones de filtros paso-banda
multi-banda de microondas propuestas en los u´ltimos an˜os, ma´s o menos complejas.
Una de las te´cnicas ma´s rudimentarias para la realizacio´n de filtros paso-banda de
banda mu´ltiple, ejemplificada en respuestas de banda dual con estructuras de l´ıneas
resonantes en circuito abierto inter-acopladas en paralelo, explota la adaptacio´n de
las bandas espurias del filtro para su uso como bandas de paso adicionales [68]. No
obstante, dicho procedimiento es so´lo u´til para aplicaciones de filtrado multi-banda
con bandas de paso muy espaciadas, debido a la rigidez en la ubicacio´n de las diferen-
tes bandas de paso impuesta por la naturaleza espectral del resonador constitutivo.
En este sentido, la utilizacio´n de elementos resonantes ma´s flexibles, con ma´s grados
de libertad en su disen˜o, ha servido para sortear parcialmente esta limitacio´n [69].
Me´todos ma´s sofisticados para la s´ıntesis de la respuesta paso-banda multi-banda
se basan en la utilizacio´n de resonadores multi-frecuencia o multi-resonantes, tales
como los tipo split-ring y dual-behavior [70],[71]. Dichos resonadores, como se com-
probo´ en el cap´ıtulo anterior para el caso split-ring de doble anillo, presentan varias
frecuencias naturales dentro de cada periodo espectral. Esto les hace adecuados para
la obtencio´n de perfiles filtrantes multi-banda con bandas de paso pro´ximas entre s´ı.
Una forma alternativa para la realizacio´n de perfiles filtrantes con varias bandas
de paso es la creacio´n de bandas eliminadas dentro de cierta banda de paso principal.
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Entre las topolog´ıas descritas que emplean dicho concepto, han de sen˜alarse la basada
en una l´ınea de transmisio´n entrada/salida con stubs de rechazo y la compuesta por
la cascada de un filtro paso-banda y etapas filtrantes de banda eliminada [72],[73].
Desafortunadamente, son soluciones con ciertas carencias, destacando la gran com-
plejidad de disen˜o en la primera de ellas y el excesivo taman˜o f´ısico en la segunda.
En este cap´ıtulo, dentro del contexto de las filosof´ıas sugeridas, se presentan
varias contribuciones originales para el desarrollo de configuraciones filtrantes paso-
banda multi-banda de microondas mediante circuitos de resonadores inter-acoplados.
En la primera parte del cap´ıtulo, se propone la generalizacio´n del resonador tipo com-
bline cla´sico al caso multi-banda, como nueva clase de resonador multi-frecuencia.
Entre las ventajas del mismo, debe enfatizarse su sencillez circuital, robustez y dispo-
nibilidad de un me´todo teo´rico subyacente para su disen˜o, como elemento integrante
ba´sico de una novedosa familia de filtros paso-banda con mu´ltiples bandas de paso.
La segunda parte del cap´ıtulo se dedica a la s´ıntesis de filtros paso-banda multi-banda
mediante estructuras de acoplamiento avanzadas para resonadores mono-frecuencia.
Tales configuraciones filtrantes, a trave´s de feno´menos de acoplamiento cruzado en-
tre sus resonadores, son aptas para conseguir funciones de transferencia multi-banda
de alta selectividad con ceros de transmisio´n de sen˜al entre las bandas de paso.
La organizacio´n de este cap´ıtulo, dividido en las dos partes referidas, se indica
a continuacio´n. En la primera parte se aborda la realizacio´n de filtros paso-banda
multi-banda de microondas mediante resonadores multi-frecuencia (Apartado 3.1).
Para dicha te´cnica de disen˜o, particularizada en una estructura filtrante tipo combli-
ne, se presentan los fundamentos teo´ricos ba´sicos y los resultados experimentales de
un prototipo microstrip de filtro con doble banda de paso como prueba de concepto.
La segunda parte se dedica al desarrollo de filtros de microondas con varias bandas
de paso mediante resonadores mono-frecuencia multi-acoplados (Apartado 3.2). Esto
incluye la descripcio´n del me´todo de s´ıntesis asociado y su refrenda pra´ctica a trave´s
de varios prototiposmicrostrip de filtros de banda de paso dual. Se termina con la ex-
posicio´n de los resultados y conclusiones ma´s relevantes del cap´ıtulo (Apartado 3.3).
3.1. Filtros paso-banda multi-banda de microondas me-
diante resonadores combline multi-banda
Las configuraciones filtrantes tipo combline han gozado histo´ricamente de gran
popularidad para multitud de aplicaciones de radiofrecuencia, tanto en el a´mbito
de las telecomunicaciones como de los sistemas radar [74]. Entre sus principales
ventajas, cabe destacar su reducido taman˜o f´ısico para un grado de selectividad
filtrante determinado, as´ı como la amplia anchura espectral de la banda superior
atenuada. Esto es consecuencia directa del empleo simulta´neo de elementos dis-
tribuidos y discretos en sus resonadores, lo que adema´s facilita la incorporacio´n
de mecanismos sencillos de sinton´ıa a´gil en frecuencia [62],[63]. Tambie´n debe en-
fatizarse la amplia variedad de soluciones tecnolo´gicas utilizadas para su desarro-
llo, desde las ma´s cla´sicas basadas en sustratos planos y cavidades coaxiales hasta
aquellas ma´s recientes como las fundamentadas en procesos LTCC (Low Tempe-
rature Co-fired Ceramic) y gu´ıas de ondas integradas en sustratos planos o SIWs
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(Substrate integrated Waveguides) [62],[75]–[77].
En la Figura 3.1 se representa el esquema circuital y circuito equivalente de un
resonador tipo combline convencional. Como se observa, se halla formado por un tra-
mo de l´ınea de transmisio´n conectado a un condensador y a masa en sus extremos.
La longitud de dicho segmento de l´ınea es sensiblemente inferior a media longitud
de onda a la frecuencia de resonancia del resonador, lo que le confiere el beneficio
mencionado para la implementacio´n de filtros paso-banda de microondas compactos.
Ma´s informacio´n sobre las caracter´ısticas de resonancia de dicho resonador y los es-
quemas de acoplo en filtros combline paso-banda se detalla en la bibliograf´ıa citada.
Figura 3.1: Esquema circuital del resonador tipo combline convencional.
El propo´sito de este apartado es la generalizacio´n de la estructura de resonador
mono-banda tipo combline mostrada en la Figura 3.1 para el conformado de fun-
ciones de transferencia multi-banda con un nu´mero arbitrario de bandas de paso.
Por sencillez, se aborda en primer lugar el caso de banda de paso doble, exponie´ndose
la estructura ideada de resonador tipo combline de banda dual y su ana´lisis teo´rico.
Posteriormente, siguie´ndose una l´ınea de razonamiento ana´loga, dicho estudio es ex-
trapolado a la s´ıntesis de respuestas filtrantes multi-banda con cualquier nu´mero de
bandas de paso. Se concluye con la validacio´n pra´ctica de la teor´ıa expuesta a trave´s
del desarrollo y medida de un prototipo microstrip de banda dual a 0.9/1.8 GHz.
3.1.1. Resonador combline de banda dual
El esquema circuital del resonador tipo combline de banda dual que se propone se
muestra en la Figura 3.2. Como se observa, respecto a su versio´n convencional mono-
banda de la Figura 3.1, se ha an˜adido un tramo de l´ınea de transmisio´n adicional. Las
admitancias caracter´ısticas y longitudes ele´ctricas de las l´ıneas para la primera fre-
cuencia de resonancia del resonador, fr1 ∈ R+, se designan, respectivamente, como
Yc1, Yc2 ∈ R+ y θ1, θ2 ∈ R+ (θ1 < θ2). La capacidad del condensador es Cr ∈ R+.
Seguidamente se describe el ana´lisis teo´rico del resonador tipo combline de banda
dual, orientado a la obtencio´n de ecuaciones y reglas de disen˜o u´tiles para su s´ıntesis.
◮ Frecuencias de resonancia
Sean fr1 y fr2 = αfr1 (α ∈ R+|α > 1) la primera y segunda frecuencia de
resonancia del resonador tipo combline de banda dual. Debe cumplirse, por tanto,
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Figura 3.2: Esquema circuital del resonador tipo combline de banda dual.
lo siguiente —condicio´n de resonancia aplicada a fr1 y fr2—:
Yr(fr1), Yr(fr2) = 0 (3.1)
donde Yr es la admitancia equivalente de dicho resonador, dada por
Yr(f) = j2pifCr + Y1(f) + Y2(f) = j2pifCr +
Yc1
j tan
(
θ1
f
fr1
) + Yc2
j tan
(
θ2
f
fr1
) , (3.2)
siendo f ∈ R+ la variable de frecuencia.
De (3.1) y (3.2), se obtienen las dos ecuaciones independientes que se detallan a
continuacio´n:
Yr(fr1) = 0 ⇔ 2pifr1Cr = Yc1
tan θ1
+
Yc2
tan θ2
(3.3)
Yr(fr2) = 0 ⇔ 2pifr2Cr = Yc1
tan
(
fr2
fr1
θ1
) + Yc2
tan
(
fr2
fr1
θ2
) . (3.4)
Finalmente, dividiendo (3.4) por (3.3) y considerando la definicio´n de α, se dedu-
ce la siguiente expresio´n impl´ıcita para el ca´lculo de dicho para´metro correspondiente
a la separacio´n espectral relativa entre primera y segunda frecuencia de resonancia:
α =
fr2
fr1
=
(
1
tan (αθ1)
+
Yc2/Yc1
tan (αθ2)
)(
1
tan θ1
+
Yc2/Yc1
tan θ2
)−1
. (3.5)
Como se desprende de la ecuacio´n transcendente (3.5), es posible ajustar el espacia-
miento relativo entre las frecuencias de resonancia fr1 y fr2 mediante la particulariza-
cio´n adecuada de los valores de las variables de disen˜o θ1 y θ2 y del cociente Yc2/Yc1.
En cuanto a la fo´rmula de la primera frecuencia de resonancia, es
fr1 =
1
2piCr
(
Yc1
tan θ1
+
Yc2
tan θ2
)
=
Yc1
2piCr
(
1
tan θ1
+
Yc2/Yc1
tan θ2
)
. (3.6)
No´tese, de (3.5) y (3.6), que ambos segmentos de l´ınea de transmisio´n influyen
en el conformado de cada frecuencia de resonancia del resonador tipo combline de
banda dual. Adema´s, tal y como era de esperar, se aprecia la existencia de dos grados
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de libertad para la s´ıntesis de las frecuencias de resonancia fr1 y fr2 del resonador.
1
Como se refrenda posteriormente, tal flexibilidad de disen˜o puede aprovecharse en
otros sentidos tales como el control independiente de los anchos de banda del resona-
dor asociados a dichas frecuencias duales, la ubicacio´n de frecuencias de resonancia
superiores e incluso la posicio´n del primer nulo de transmisio´n de sen˜al del resonador.
◮ Frecuencias de antirresonancia
Para un resonador tipo paralelo como el circuito equivalente proporcionado en
la Figura 3.2, las frecuencias de antirresonancia se definen como aquellos valores
espectrales para los cuales la admitancia equivalente del resonador se hace infinita
[78]. En otras palabras, teniendo en cuenta que el para´metro de transmisio´n de
potencia del resonador aislado, Sr21, viene dado por
Sr21 =
2Y0
2Y0 + Yr
(3.7)
donde Y0 ∈ R+ es la admitancia de referencia, tales frecuencias van a corresponderse
con ceros de transmisio´n de potencia en el resonador.
Aplicando lo anterior sobre el resonador combline de banda dual ideado, resulta
la siguiente expresio´n para su conjunto de frecuencias de antirresonancia, {fz ∈ R+}:
{fz} ≡
{
mpi
θ1
fr1,
npi
θ2
fr1, m, n ∈ N
}
. (3.8)
Como dicha fo´rmula atestigua, las frecuencias de antirresonancia del resonador tipo
combline de banda dual vienen completamente determinadas por los valores de los
para´metros de disen˜o θ1 y θ2. Adema´s, teniendo en cuenta la condicio´n θ1 < θ2 fijada
con anterioridad, es posible asegurar que la primera frecuencia de antirresonancia,
fz1, siempre ocurre a
fz1 =
pi
θ2
fr1, (3.9)
satisfacie´ndose que


fz1 < fr1, θ2 > pi
fr1 < fz1 < fr2, pi/α < θ2 < pi
fz1 > fr2, θ2 < pi/α
. (3.10)
◮ Curvas de disen˜o
A partir de los resultados expuestos, es posible representar curvas de s´ıntesis para
las frecuencias de resonancia fr1 y fr2 del resonador tipo combline de banda dual;
en concreto, gra´ficas para determinar la separacio´n relativa α entre tales frecuencias
de resonancia en funcio´n de los para´metros de disen˜o θ1 y θ2 y del cociente Yc2/Yc1.
1Debe indicarse que en dicha afirmacio´n no se asume un tercer grado de libertad, al venir e´ste
fijado por el nivel de impedancia/admitancia requerido para el filtro total.
35
Disen˜o de filtros multi-banda de microondas de resonadores acoplados
En la Figura 3.3 se adjuntan, de forma ilustrativa, varias de las curvas de disen˜o
mencionadas para los casos α = 2 y α = 3. Dichas gra´ficas han sido obtenidas me-
diante resolucio´n nume´rica de (3.5) con las siguientes restricciones de realizabilidad:
Cr =
1
tan θ1
+
Yc2/Yc1
tan θ2
> 0 (3.11)
θ1, θ2 (> θ1), Yc2/Yc1 > 0. (3.12)
Como se infiere de la Figura 3.3, para un valor concreto del para´metro α, existen infi-
nitas soluciones en las variables θ1, θ2 e Yc2/Yc1 que lo satisfacen. La eleccio´n de una
solucio´n u otra va a depender, por tanto, de consideraciones adicionales relacionadas
con las prestaciones requeridas para la funcio´n de transferencia del resonador dual.
Como corroboracio´n, se representan en la Figura 3.4 sendos ejemplos del para´me-
tro de transmisio´n de potencia del resonador combline de banda dual sintetizado me-
diante las curvas de disen˜o anteriores para α = 2 y α = 3. Apre´ciese, para ambas res-
puestas, la obtencio´n del valor esperado en cuanto a separacio´n relativa entre primera
y segunda banda de paso, as´ı como de frecuencias de antirresonancia segu´n (3.10).
3.1.2. Resonador combline multi-banda
Resulta sencillo generalizar la configuracio´n de resonador tipo combline de ban-
da dual sugerida en la Figura 3.2 al caso multi-banda, as´ı como su estudio teo´rico.
En la Figura 3.5 se muestra la versio´n multi-banda de dicho resonador, orientada al
disen˜o de filtros multi-banda de microondas con cualquier nu´mero de bandas de paso.
Como se observa, en la generalizacio´n considerada para N bandas (N ∈ N), se han
incluido N segmentos de l´ınea de transmisio´n en paralelo con la capacidad Cr ∈ R+.
Tal y como ocurr´ıa en su predecesora de banda dual, todas estas l´ıneas de trans-
misio´n van a influir conjuntamente en el conformado de las distintas frecuencias
de resonancia del resonador combline multi-frecuencia. En dichos tramos de l´ınea,
las admitancias caracter´ısticas y longitudes ele´ctricas particularizadas a la primera
frecuencia de resonancia del resonador multi-banda, fr1 ∈ R+, se denotan, respecti-
vamente, como Yc1, Yc2, . . . , YcN ∈ R+ y θ1, θ2, . . . , θN ∈ R+ (θ1 < θ2 < . . . < θN ).
En este caso, la impedancia equivalente Yr del resonador combline multi-banda
queda expresada como sigue:
Yr(f) = j2pifCr +
N∑
i=1
Yi(f) = j2pifCr +
N∑
i=1
Yci
j tan
(
θi
f
fri
) . (3.13)
Siguiendo un razonamiento completamente ana´logo al realizado para el resona-
dor de banda dual y teniendo en cuenta que fr1, fr2 = α1fr1, . . . , frN = αN−1fr1
(α1, α2 . . . αN ∈ R+|1 < α1 < α2 < . . . < αN−1) son las N primeras frecuencias de
resonancia del resonador combline multi-banda ordenadas de menor a mayor, se de-
duce la siguiente fo´rmula para la separacio´n espectral relativa αi entre frecuencia de
resonancia i+1-e´sima (i ∈ {1, 2, . . . , N − 1}) y primera frecuencia de resonancia fr1:
αi =
fri
fr1
=

 1
tan (αiθ1)
+
N∑
j=2
Ycj/Yc1
tan (αiθj)



 1
tan θ1
+
N∑
j=2
Ycj/Yc1
tan θj


−1
. (3.14)
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(a) α = 2.
(b) α = 3.
Figura 3.3: Curvas de disen˜o para el resonador tipo combline de banda dual: para´metro α
en funcio´n de las variables θ1 y θ2 y del cociente Yc2/Yc1.
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Figura 3.4: Ejemplos de la respuesta en transmisio´n de potencia, |Sr
21
|, del resonador tipo
combline de banda dual sintetizado para α = 2 y α = 3 mediante las curvas de la Figura 3.3.
Figura 3.5: Esquema circuital del resonador tipo combline multi-banda.
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La expresio´n anal´ıtica de fr1 se indica a continuacio´n:
fr1 =
1
2piCr
N∑
i=1
Yci
tan θi
=
Yc1
2piCr
(
1
tan θ1
+
N∑
i=2
Yci/Yc1
tan θi
)
. (3.15)
Como se desprende de (3.14) y (3.15), y sin contabilizar la variable necesaria para
fijar el nivel de impedancia/admitancia del resonador, se dispone de N grados de
libertad en la s´ıntesis de las frecuencias de resonancia fr1, fr2, . . . , frN del resonador
tipo combline multi-frecuencia a trave´s de sus para´metros de disen˜o.
En cuanto a las frecuencias de antirresonancia de dicho resonador generalizado,
{fz ∈ R+}, son las siguientes:
{fz} ≡
{
m1pi
θ1
fr1,
m2pi
θ2
fr1, . . .
mNpi
θN
fr1, m1,m2, . . . ,mN ∈ N
}
(3.16)
donde, en virtud de la condicio´n θ1 < θ2 < . . . < θN establecida anteriormente,
la primera frecuencia de antirresonancia del resonador combline multi-banda, fz1,
va a ser
fz1 =
pi
θN
fr1, (3.17)
cumplie´ndose adema´s que

fz1 < fr1, θN > pi
fr1 < fz1 < fr2, pi/α1 < θN < pi
fz1 > fr2, θN < pi/α1
. (3.18)
En la Figura 3.6 se muestra un ejemplo ilustrativo de la respuesta en transmisio´n
de potencia asociada al resonador combline multi-banda —caso de banda triple (i.e.,
N = 3)— para α1 = 2 y α2 = 2.5. Dicha curva ha sido sintetizada mediante resolu-
cio´n nume´rica del sistema de dos ecuaciones derivado de (3.14) para esta situacio´n.
Como en el ejemplo de la Figura 3.4 para su homo´logo de banda dual, obse´rvese la
generacio´n de las tres primeras bandas de paso en la funcio´n de transferencia del
resonador aislado segu´n lo previsto por las fo´rmulas de disen˜o obtenidas.
3.1.3. Resultados experimentales
Como validacio´n experimental de los resultados teo´ricos expuestos, se ha di-
sen˜ado, construido y caracterizado un prototipo microstrip de filtro paso-banda de
banda doble a 0.9/1.8 GHz mediante resonadores tipo combline de banda dual [79].
Los valores fijados para las anchuras espectrales absolutas a 3 dB correspondientes
a sus bandas de paso inferior y superior son, respectivamente, 75 y 185 MHz (i.e.,
del 8.3% y 10.3% en te´rminos relativos), presentando un nivel de adaptacio´n de
potencia mı´nimo igual a 20 dB. La impedancia de referencia del filtro es Z0 = 50 Ω.
El esquema´tico y la fotograf´ıa del prototipo desarrollado de filtro combline con
doble banda de paso se proporcionan en la Figura 3.7. Para su implementacio´n circui-
tal, se ha empleado un sustrato microstrip tipo FR-4 con las siguientes caracter´ısti-
cas: constante diele´ctrica relativa εr = 4.5 (±0.1), altura de diele´ctrico h = 1.6 mm,
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Figura 3.6: Ejemplo de la respuesta en transmisio´n de potencia, |Sr21|, del resonador tipo
combline multi-banda sintetizado mediante (3.14) —caso de banda triple (i.e., N = 3)—
para α1 = 2 y α2 = 2.5 (θ1 = 0.0556pi, θ2 = 0.4389pi, θ3 = 0.6222pi, Yc1 = Y0, Yc2 = 2Y0 e
Yc3 = 8Y0).
espesor del conductor t = 35 µm y tangente de pe´rdidas de diele´ctrico tan δD = 0.015.
Como se aprecia en tal figura, se trata de una topolog´ıa de segundo orden formada
por dos resonadores ide´nticos tipo combline de banda dual acoplados longitudinal-
mente entre s´ı. En la realizacio´n de los condensadores, de valor ≈1.3 pF, se ha optado
por un esquema interdigital para obtener una estructura final totalmente plana [80].
Sen˜a´lese, adema´s, la utilizacio´n de etapas de alimentacio´n entrada/salida dobles ti-
po taper, con dos tramos de l´ınea de transmisio´n f´ısicamente conectados a las l´ıneas
constitutivas del primer/u´ltimo resonador. Entre las ventajas de dicha solucio´n, de-
ben destacarse las que seguidamente se indican: 1) simplificacio´n del proceso de
adaptacio´n de doble banda al incluirse ma´s grados de libertad, 2) reduccio´n de las
pe´rdidas de insercio´n de potencia al evitar acoplamientos entrada/salida y 3) flexibi-
lidad de disen˜o para el ajuste independiente de las anchuras de las bandas de paso.
Las respuestas en transmisio´n y reflexio´n de potencia del prototipo ideal sinteti-
zado de filtro tipo combline con banda de paso doble se representan en la Figura 3.8.
Las curvas en transmisio´n y reflexio´n de potencia simuladas —modelo circuital y
electromagne´tico— y medidas asociadas a tal circuito se detallan en la Figura 3.9.
Los resultados de la simulacio´n circuital y electromagne´tica se obtuvieron mediante
los programas comerciales AWR Microwave OfficeTM y SonnetTM [52],[56]. Las me-
didas se efectuaron con un analizador vectorial de redes modelo 8713B de AgilentTM.
Como se demuestra en la Figura 3.9, y salvo un aumento de las pe´rdidas de insercio´n
debido a feno´menos indeseados de radiacio´n, la concordancia obtenida entre respues-
tas teo´ricas y experimental es muy ajustada hasta la segunda banda de paso. Para la
banda atenuada superior, existen ciertas diferencias entre los resultados medidos y
simulados a partir del modelo circuital. Tales discrepancias consisten en la aparicio´n
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(a) Esquema´tico (dimensiones en mm);
las regiones negras representan conexio-
nes a masa.
(b) Fotograf´ıa.
Figura 3.7: Esquema´tico y fotograf´ıa del prototipo de filtro paso-banda de banda dual tipo
combline construido (sustrato FR-4).
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de dos ceros de transmisio´n de potencia medidos a las frecuencias 2.15 y 2.23 GHz,
no contemplados por el simulador circuital aunque refrendados por el simulador
electromagne´tico. Estos nulos de transmisio´n provienen de la generacio´n de acopla-
mientos cruzados espurios entre las l´ıneas no adyacentes de los resonadores duales.
Las prestaciones principales del prototipo medido, referentes a sus bandas de paso
inferior y superior, respectivamente, son las siguientes: frecuencias centrales iguales
a 0.87 y 1.82 GHz, anchos de banda absolutos a 3 dB de valor 76 y 192 MHz (i.e.,
del 8.7% y 10.6% en te´rminos relativos), pe´rdidas de insercio´n de potencia mı´nimas
iguales a 3.9 y 2.6 dB, niveles mı´nimos de adaptacio´n de potencia en banda de valor
10.2 y 15.8 dB y variacio´n ma´xima de retardos de grupo en banda de 3 y 1.5 nsg.
Figura 3.8: Respuestas en transmisio´n (|S21|) y reflexio´n (|S11|) de potencia ideales del
filtro paso-banda de banda dual tipo combline sintetizado.
3.2. Filtros paso-banda multi-banda de microondas me-
diante resonadores mono-banda multi-acoplados
Como se menciono´ en el Cap´ıtulo 2, la configuracio´n ma´s comu´nmente utilizada
para el desarrollo de filtros paso-banda de microondas en tecnolog´ıas planas es la
basada en resonadores mono-banda acoplados inductivamente entre s´ı, formados por
tramos de l´ınea de transmisio´n de media longitud de onda con sus extremos en circui-
to abierto [28]. Razones para ello son su sencillez circuital y la disponibilidad de un
procedimiento asociado de s´ıntesis teo´rica para su disen˜o sistema´tico. Adema´s, aun-
que en su versio´n inicial fue ideado para el conformado de respuestas filtrantes paso-
banda sin ceros de transmisio´n de potencia, modificaciones adecuadas de la misma
han extendido su aplicabilidad a funciones de filtrado altamente selectivas [53],[81].
Esto se consigue mediante la implementacio´n de esquemas de acoplamientos cruza-
dos en el filtro para la generacio´n de nulos de transmisio´n fuera de banda.
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Figura 3.9: Respuestas en transmisio´n (|S21|) y reflexio´n (|S11|) de potencia simuladas
—modelo circuital y electromagne´tico (EM)— y medidas del prototipo de filtro paso-banda
de banda dual tipo combline construido.
En vistas de lo anterior, cabe pensar que nada impedir´ıa la generalizacio´n de tales
topolog´ıas para la s´ıntesis de acciones de filtrado con mu´ltiples bandas de paso. Efec-
tivamente, dada un banda de paso principal definida por los resonadores del filtro en
una estructura de acoplamientos directos o tipo in-line, parece posible su divisio´n en
mu´ltiples sub-bandas a trave´s de la incorporacio´n de interacciones electromagne´ticas
no nulas entre resonadores no adyacentes para crear ceros de transmisio´n. De este
modo, mediante redes de resonadores multi-acoplados, ser´ıa factible la obtencio´n de
funciones filtrantes multi-banda con fuertes niveles de rechazo entre bandas de paso.
Esta parte del cap´ıtulo aborda la filosof´ıa referida para el disen˜o de filtros paso-
banda multi-banda de microondas con resonadores mono-banda multi-acoplados,
consistentes en l´ıneas de transmisio´n resonantes inter-acopladas longitudinalmente.
En primer lugar, se detallan los principios teo´ricos para su disen˜o. Seguidamente,
como corroboracio´n pra´ctica de la teor´ıa, se muestra la caracterizacio´n y medida de
varios prototiposmicrostrip de filtro de banda de paso dual para el rango 1–1.5 GHz.
3.2.1. S´ıntesis multi-banda mediante la matriz de acoplamientos
En este apartado se exponen los principios teo´ricos de la metodolog´ıa sugerida pa-
ra el disen˜o de filtros paso-banda multi-banda de microondas mediante estructuras de
resonadores multi-acoplados. Dicha te´cnica de s´ıntesis se basa en la optimizacio´n de
la matriz de acoplamientos del filtro multi-banda a obtener. Tambie´n se considera el
empleo de nodos no resonantes en el filtro para el conformado de respuestas filtrantes
multi-banda altamente selectivas con mu´ltiples ceros de transmisio´n fuera de banda.
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Figura 3.10: Prototipo paso-bajo equivalente con inductancias de resonador normalizadas
correspondiente a un filtro paso-banda ideal de N resonadores acoplados.
◮ Formalismo de la matriz de acoplamientos
La matriz de acoplamientos es una herramienta ba´sica para la s´ıntesis de respues-
tas filtrantes paso-banda mediante redes circuitales de resonadores acoplados [54].
Su formalismo teo´rico se fundamenta en la representacio´n de cualquier topolog´ıa
de filtro paso-banda ideal (i.e., sin pe´rdidas) constituida por N resonadores acopla-
dos (N ∈ N) a trave´s del prototipo circuital paso-bajo equivalente de la Figura 3.10.
Como se aprecia, dicho prototipo consiste en N resonadores ideales tipo serie aco-
plados inductivamente entre s´ı. En concreto, en tal figura, Mij ∈ R se corresponde
con el coeficiente de acoplamiento existente entre los resonadores i-e´simo y j-e´simo
(i, j ∈ {1, 2, . . . , N}), mientras que MSi ∈ R y MiL ∈ R son los acoplamientos gene-
rados entre el resonador i-e´simo y la fuente y la carga, respectivamente. Todos los
coeficientes de acoplamiento se han asumido invariantes con la frecuencia. A su vez,
el resonador i-e´simo esta´ formado por la conexio´n en serie de una inductancia y una
admitancia invariante con la frecuencia de valor jMii (Mii ∈ R+), que modela la des-
viacio´n espectral existente entre su frecuencia de resonancia, fi ∈ R+, y la frecuencia
central del filtro, f0 ∈ R+. No´tese, adema´s, que en virtud de la propiedad de esca-
lado de impedancia de los acoplamientos, las inductancias de los resonadores se han
normalizado a la unidad sin pe´rdida de generalidad. De igual forma, las resistencias
de generador y carga tambie´n pueden asumirse unitarias (i.e., RS = RL = 1) [82].
Para la red circuital bajo ana´lisis de la Figura 3.10, la matriz de acoplamientos
M ∈ R(N+2)×(N+2) queda expresada como sigue [53]:
M =


0 MS1 MS2 . . . MSN MSL
MS1 M11 M12 . . . M1N M1L
MS2 M12 M22 . . . M2N M2L
...
...
...
. . .
...
...
MSk M1k M2k . . . MkN MkL
...
...
...
. . .
...
...
MSN M1N M2N . . . MNN MNL
MSL M1L M2L . . . MNL 0


. (3.19)
Haciendo uso de la definicio´n anterior, resulta trivial ver que las N+2 ecuaciones
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correspondientes a las corrientes de lazo del prototipo paso-bajo equivalente de la
Figura 3.10 admiten la siguiente representacio´n matricial:
AI = −jE (3.20)
donde A = (−jR+ΩU0 +M), E = (1 0 0 . . . 0 . . . 0 0)T ∈ RN+2 es el vector
de excitaciones unitario e I ∈ RN+2 el vector de corrientes de lazo a determinar.
Adema´s, en (3.21), U0 ∈ R(N+2)×(N+2) es la matriz identidad salvo por sus elemen-
tos [U0]1,1 = [U0](N+2),(N+2) = 0, R ∈ R(N+2)×(N+2) es la matriz nula excepto que
[R]1,1 = RS = 1 y [R](N+2),(N+2) = RL = 1, mientras que Ω ∈ R+ es la variable de
frecuencia normalizada.2,3
Resolviendo (3.20), se obtiene la expresio´n directa del vector de corrientes de
lazo del circuito, como sigue:
I = −jA−1E, (3.21)
lo cual ratifica la total caracterizacio´n del prototipo de filtro paso-bajo normalizado
equivalente de la Figura 3.10 mediante su matriz de coeficientes de acoplamiento.
En particular, es posible demostrar que los para´metros de transmisio´n y reflexio´n
de potencia del circuito mencionado, S21 y S11, respectivamente, vienen dados por
las siguientes expresiones:
S21 = 2iN
√
RSRL = −j
[
A−1
]
(N+2),1
(3.22)
S11 = 1− 2i1RS = 1 + 2j
[
A−1
]
1,1
(3.23)
siendo i1 e iN las corrientes de las mallas cerradas resonantes primera y u´ltima,
respectivamente (ver la Figura 3.10).
◮ S´ıntesis por optimizacio´n
La s´ıntesis de filtros de resonadores acoplados por optimizacio´n requiere un cono-
cimiento previo de la estructura f´ısica del circuito asociado. De este modo, fijada la
estructura de acoplamientos del filtro a disen˜ar, es posible forzar la convergencia de
sus para´metros de transmisio´n y reflexio´n de potencia —obtenidos a partir de su ma-
triz de acoplamientos a trave´s de (3.22) y (3.23)— a aquellos de la respuesta filtrante
objetivo. Lo anterior puede llevarse a cabo mediante el empleo de te´cnicas cla´sicas
de optimizacio´n iterativa como la basada en el me´todo del gradiente, haciendo uso
de la siguiente funcio´n de coste a minimizar:
K =
P∑
i=1
WPi
∣∣∣S11 (fPi)− Sobj11 (fPi)∣∣∣2 +
Q∑
j=1
WQj
∣∣∣S21 (fQj)− Sobj21 (fQj)∣∣∣2 (3.24)
donde:
2[B]
i,j
es el elemento de la fila i-e´sima y la columna j-e´sima de la matriz B.
3La relacio´n entre la frecuencia normalizada Ω y la frecuencia paso-banda f viene dada por la
transformacio´n de frecuencias Ω = 1
∆
(
f
f0
− f0
f
)
, siendo ∆ ∈ R+ el ancho de banda normalizado
respecto a la frecuencia central f0 de su banda de paso.
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• Sobj21 y Sobj11 son los para´metros de transmisio´n y reflexio´n de potencia de la
respuesta filtrante objetivo.
• {fPi ∈ R+} (i ∈ {1, 2, . . . , P}) y {fQj ∈ R+} (j ∈ {1, 2, . . . , Q}) son los con-
juntos de puntos frecuenciales en los que se evalu´an los para´metros de trans-
misio´n y reflexio´n de potencia, respectivamente.4
• {WPi ∈ (0, 1]} (i ∈ {1, 2, . . . , P}) y {WQj ∈ (0, 1]} (j ∈ {1, 2, . . . , Q}) son los
conjuntos de pesos asociados a los para´metros de transmisio´n y reflexio´n de
potencia, respectivamente, para los distintos puntos frecuenciales.
A partir de aqu´ı, el proceso de optimizacio´n puede resumirse en dos pasos:
• Como punto de partida, siguiendo el procedimiento expuesto en [83], se asume
una respuesta filtrante de similares caracter´ısticas en banda a la objetivo pero
sin ceros de transmisio´n de potencia. Esto supone una matriz inicial de acopla-
mientos con todos sus elementos nulos salvo aquellos de su diagonal principal.
Para el caso que ocupa de funciones de transferencia paso-banda multi-banda,
algunos me´todos eficientes basados en transformaciones mono/multi-frecuencia
para la obtencio´n de las respuestas filtrantes de inicio —i.e., sin ceros de trans-
misio´n— y objetivo —i.e., con ceros de transmisio´n— se describen en [84]–[86].
• Posteriormente, permitiendo la variacio´n no nula de los elementos de la diago-
nal principal y aquellos u´tiles para la generacio´n de los ceros de transmisio´n en
la matriz de acoplamientos a obtener, se procede al proceso iterativo de mini-
mizacio´n de la funcio´n de coste planteada. De este modo, es posible ajustar los
valores de las admitancias invariantes asociadas a los resonadores y los acopla-
mientos directos del predisen˜o, adema´s de las interacciones cruzadas no nulas
de la estructura de acoplamientos considerada para el filtro final a sintetizar.
◮ Nodos no resonantes
El conformado de funciones de filtrado paso-banda multi-banda altamente se-
lectivas requiere de la creacio´n del mu´ltiples ceros de transmisio´n fuera de banda.
Desde un punto de vista teo´rico, esto se consigue mediante el aumento del nu´mero de
caminos de acoplamiento electromagne´tico no nulo entre los resonadores del filtro.
No obstante, en la pra´ctica, lo anterior puede ser complicado de llevar a cabo a
consecuencia de limitaciones geome´tricas ba´sicas, sobre todo en tecnolog´ıas planas.
No´tese que, en tal caso, puede ser dif´ıcil ubicar de manera adecuada los distintos
resonadores del filtro para generar una cierta estructura de acoplamientos, debido a
restricciones f´ısicas intr´ınsecas a una implementacio´n circuital bidimensional o 2D.
En dicho propo´sito, la utilizacio´n de nodos no resonantes en el filtro paso-banda
multi-banda es ventajosa. Efectivamente, tal y como quedo´ esbozado en el Cap´ıtulo 2
para el prototipo desarrollado de filtro paso-banda con acoplamientos transversales,
estos elementos van a consistir en tramos de l´ınea de transmisio´n desintonizados
4Es conveniente que dichos conjuntos de puntos espectrales contengan las frecuencias asociadas
a los ceros de reflexio´n y transmisio´n de potencia finitos de la respuesta filtrante objetivo.
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—i.e., con resonancias fuera de banda—. Su funcio´n va a ser, pues, la de generar
interacciones electromagne´ticas adicionales entre nodos resonantes no contiguos del
filtro para facilitar la realizacio´n de estructuras de acoplamientos complejas [59]–[61].
Debe sen˜alarse, asimismo, que su modelado en el prototipo paso-bajo normalizado
de la Figura 3.10 y en la matriz de acoplamientos resulta similar al de un nodo
resonante, aunque eliminando la dependencia con la frecuencia.
3.2.2. Resultados experimentales
En este apartado, como refrenda experimental de la teor´ıa descrita sobre la s´ınte-
sis de filtros multi-banda de microondas mediante el formalismo de la matriz de aco-
plamientos, se presentan varios ejemplos de prototipos filtrantes paso-banda de ban-
da dual con resonadores multi-acoplados en tecnolog´ıa microstrip referidos a 50 Ω.
En concreto, dichos circuitos corresponden a un filtro paso-banda de banda de paso
doble con ceros de transmisio´n de sen˜al entre bandas y otro del mismo ı´ndole aunque
exhibiendo mu´ltiples nulos de transmisio´n a ambos lados de cada banda de paso.
◮ Ejemplo 1
Como primer ejemplo de disen˜o de filtro paso-banda multi-banda de microondas
mediante esquemas de resonadores multi-acoplados, se ha sintetizado, construido y
medido un filtro de banda de paso doble con ceros de transmisio´n entre bandas [87].
Para sus bandas de paso inferior y superior, se han elegido como frecuencias centra-
les los valores espectrales 1.15 y 1.4 GHz, respectivamente, y unos anchos de banda
absolutos a 3 dB iguales a 90 y 70 MHz (i.e., del 7.8% y 5% en te´rminos relativos).
El nivel mı´nimo de adaptacio´n de potencia fijado para tales bandas duales es 20 dB.
La estructura de acoplamientos sugerida para la s´ıntesis de la respuesta filtrante
mencionada se muestra en la Figura 3.11. Como se aprecia, esta´ formada por seis no-
dos resonantes con interaccio´n mu´ltiple mediante acoplamientos directos y cruzados.
Ma´s concretamente, se observan los siguientes elementos en dicha configuracio´n:
• Dos tripletes con acoplamientos directos (nodos 1–2–3 y 4–5–6).
• Un cuadruplete con acoplamientos directos y cruzados (nodos 2–3–4–5).
No´tese que tal estructura de nodos acoplados responde a la siguiente matriz de
acoplamientos, M:
M =


0 MS1 0 0 0 0 0 0
MS1 M11 M12 M13 0 0 0 0
0 M12 M22 M23 M24 M25 0 0
0 M13 M23 M33 M34 M24 0 0
0 0 M24 M34 M33 M23 M13 0
0 0 M25 M24 M23 M22 M12 0
0 0 0 0 M13 M12 M11 MS1
0 0 0 0 0 0 MS1 0


(3.25)
47
Disen˜o de filtros multi-banda de microondas de resonadores acoplados
donde M24 y M25 son acoplamientos de´biles del filtro. Adema´s, se ha forzado la
condicio´nM =MT con el fin de salvaguardar la simetr´ıa f´ısica del circuito asociado.
Figura 3.11: Estructura propuesta de nodos acoplados para la s´ıntesis de la respuesta fil-
trante objetivo de banda de paso dual con ceros de transmisio´n entre bandas (c´ırculo blanco:
entrada/salida o fuente/carga; c´ırculo negro: nodo resonante; l´ınea continua: acoplamiento
fuerte; l´ınea discontinua: acoplamiento de´bil).
Las respuestas en transmisio´n y reflexio´n de potencia normalizadas ideales corres-
pondientes a este primer ejemplo de filtro paso-banda de banda dual con resonadores
multi-acoplados se representan en la Figura 3.12. Los valores de los coeficientes de
acoplamiento para dicho ejemplo, segu´n la matriz (5.1), se detallan en la Tabla 5.1.
Como se demuestra, resulta una respuesta filtrante de banda doble con bandas de pa-
so equirrizadas de tercer orden y adaptacio´n de potencia mı´nima segu´n lo prefijado.
Sen˜a´lese, adema´s, la aparicio´n de dos ceros de transmisio´n entre bandas a las frecuen-
cias normalizadas de valor 0.155 y 0.707; es posible comprobar que uno de estos nulos
de transmisio´n es causado por los tripletes, mientras que el otro proviene del cuadru-
plete creado mediante el acoplamiento de´bil entre los nodos 2 y 5 (M25 = 0.027).
Figura 3.12: Respuesta en transmisio´n (|S21|) y reflexio´n (|S11|) de potencia normalizadas
del filtro paso-banda de banda dual ideal sintetizado mediante resonadores multi-acoplados
(ejemplo 1).
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Tabla 3.1: Valores de los coeficientes de acoplamiento del prototipo de filtro paso-banda de
banda dual sintetizado mediante resonadores multi-acoplados (ejemplo 1).
Valores de los coeficientes de acoplamiento (ejemplo 1)
Fuente Nodo 1 Nodo 2 Nodo 3 Nodo 4 Nodo 5 Nodo 6 Carga
Fuente 0 0.7974 0 0 0 0 0 0
Nodo 1 0.7974 0.332 1.1179 0.5141 0 0 0 0
Nodo 2 0 1.1179 -0.3377 0.0839 0.0727 0.027 0 0
Nodo 3 0 0.5141 0.0839 0.032 1.2015 0.0727 0 0
Nodo 4 0 0 0.0727 1.2015 0.032 0.0839 0.5141 0
Nodo 5 0 0 0.027 0.0727 0.0839 -0.3377 1.1179 0
Nodo 6 0 0 0 0 0.5141 1.1179 0.332 0.7974
Carga 0 0 0 0 0 0 0.7974 0
Para la implementacio´n f´ısica de la topolog´ıa de nodos acoplados de la Figura 3.11,
se ha ideado el circuito microstrip cuyo esquema´tico y fotograf´ıa se adjuntan en la
Figura 3.13. En tal desarrollo, se ha utilizado un sustrato de cera´mica orga´nica tipo
CER-10 de TaconicTM, cuyas principales caracter´ısticas son las que indican: cons-
tante diele´ctrica relativa εr = 10 (±0.05), altura de diele´ctrico h = 1.19 mm, espesor
del conductor t = 35 µm y tangente de pe´rdidas de diele´ctrico tan δD = 0.0035 [55].
En relacio´n a dicho prototipo, cabe destacar lo siguiente:
• Cuatro de los seis nodos resonantes (nodos 2–3–4–5) se han realizado mediante
resonadores de l´ınea de transmisio´n con ambos extremos en circuito abierto.
No´tese, adema´s, que dichos nodos se han agrupado de dos en dos (nodos 2–3 y
4–5) e inter-acoplado en paralelo a lo largo de toda su longitud, segu´n lo visto
en el Cap´ıtulo 2. Esto se ha hecho por razones de compacidad f´ısica y para faci-
litar la creacio´n de todos los acoplamientos mostrados en la Figura 3.11; en es-
pecial, el cuadruplete con acoplamientos directos y cruzados (nodos 2–3–4–5).
• Para los nodos resonantes 1 y 6, se ha usado un concepto original de etapa
alimentadora entrada/salida resonante doblemente acoplada. Dicho elemento
consiste en dos l´ıneas de transmisio´n de longitud comparable, conectadas entre
s´ı en un extremo y acabadas en circuito abierto y cortocircuito en el extremo
opuesto, respectivamente. Su principio de funcionamiento es el que sigue:
◦ Para una frecuencia fija, tales segmentos de l´ınea presentan a su entrada
una impedancia equivalente tipo capacitivo e inductivo, respectivamente.
Por tanto, es sentido estricto, dicha entrada/salida doblemente acoplada
no es ma´s que un resonador con alimentacio´n v´ıa taper en el nodo de unio´n
entre l´ıneas, a consecuencia del efecto conjunto inductivo-capacitivo de
sus l´ıneas constitutivas (Figura 3.14). Esto permite, mediante su disen˜o
adecuado, utilizar estas etapas alimentadoras como nodos resonantes.
◦ Los tramos de l´ınea que forman las etapas alimentadoras entrada/salida,
cada uno de ellos acoplado a un nodo resonante diferente de los restantes,
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facilitan la implementacio´n 2D de los tripletes considerados en el esquema
de acoplamientos de la Figura 3.11 (nodos 1–2–3 y 4–5–6).
(a) Esquema´tico (dimensiones en mm); las regiones negras representan cone-
xiones a masa.
(b) Fotograf´ıa.
Figura 3.13: Esquema´tico y fotograf´ıa del prototipo de filtro paso-banda de banda dual
construido (sustrato CER-10) mediante resonadores multi-acoplados (ejemplo 1).
Figura 3.14: Esquema circuital de la etapa alimentadora entrada/salida resonante doble-
mente acoplada.
Las respuestas en transmisio´n y reflexio´n de potencia simuladas —modelo cir-
cuital y electromagne´tico— y medidas del prototipo de filtro paso-banda de banda
dual construido mediante resonadores multi-acoplados (ejemplo 1) se muestran en la
Figura 3.15. Los medios log´ısticos empleados en los procesos de simulacio´n y caracte-
rizacio´n del circuito son los que ya se indicaron en el Apartado 3.1.3. Obse´rvese que,
salvo un ligero desplazamiento espectral hacia abajo de la banda de paso inferior,
la concordancia obtenida entre resultados medidos y simulados es muy ajustada.
Las prestaciones principales del prototipo medido, asociadas a sus bandas de paso
inferior y superior, respectivamente, son las que siguen: frecuencias centrales de valor
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1.12 y 1.42 GHz, anchos de banda absolutos a 3 dB iguales a 80.4 y 70.1 MHz (i.e.,
del 7.2% y 4.9% en te´rminos relativos), pe´rdidas de insercio´n de potencia mı´nimas
de 1.5 y 2.5 dB, niveles mı´nimos de adaptacio´n de potencia en banda de valor 14.1 y
9.7 dB y variacio´n ma´xima de retardos de grupo en banda iguales a 1.7 y 4.9 nsg. Las
posiciones medidas para los ceros de transmisio´n entre bandas son 1.29 y 1.36 GHz.
◮ Ejemplo 2
El segundo ejemplo de disen˜o de filtro paso-banda multi-banda de microondas ba-
sado en configuraciones de resonadores multi-acoplados consiste en un filtro de banda
de paso dual con nulos de transmisio´n a ambos lados de cada banda de paso [88].
Para sus bandas de paso inferior y superior, respectivamente, se han seleccionado
frecuencias centrales iguales a 1.12 y 1.4 GHz y anchuras espectrales absolutas a
3 dB de valor 120 y 70 MHz (es decir, del 10.7% y 5% en te´rminos porcentuales).
Adema´s, de manera similar al ejemplo anterior, se ha impuesto un nivel mı´nimo de
adaptacio´n de potencia para tales bandas de paso igual a 20 dB.
Para el conformado del perfil filtrante de doble banda descrito, se ha ideado el
esquema de acoplamientos detallado en la Figura 3.16. Como se observa, esta´ cons-
tituido por ocho nodos resonantes multi-acoplados entre s´ı y un nodo no resonante.
Como se menciono´ con anterioridad, la funcio´n del nodo no resonante es aumentar
la cantidad de interacciones electromagne´ticas no nulas producidas entre nodos re-
sonantes para incrementar el nu´mero de ceros de transmisio´n de potencia generados.
De este modo, se consigue una topolog´ıa de acoplamientos altamente sofisticada, con
mu´ltiples elementos en su estructura; por ejemplo, entre otros, tripletes con acopla-
mientos directos (nodos 1–2–3 y 7–8–9), cuadrupletes con acoplamientos directos
y cruzados (nodos 3–4–6–7) e incluso tripletes y cuadrupletes mediante la accio´n
intermedia del nodo no resonante (e.g., nodos 1–3–9 y 1–3–7–9, respectivamente).
La matriz de acoplamientos M que modela la estructura de nodos mostrada en
la Figura 3.16 viene dada por (3.26) donde, en este caso, M17, M18, M19, M27, M28
yM37 son acoplamientos de´biles del filtro. No´tese que, de cara a asegurar la simetr´ıa
f´ısica del circuito correspondiente, tambie´n se ha asumido la condicio´n M =MT.
M =


0 MS1 0 0 0 0 0 0 0 0 0
MS1 M11 M12 M13 0 M15 0 M17 M18 M19 0
0 M12 M22 M23 M24 M25 M26 M27 M28 M18 0
0 M13 M23 M33 M34 M35 M36 M37 M27 M17 0
0 0 M24 M34 M44 0 M46 M36 M26 0 0
0 M15 M25 M35 0 M55 0 M35 M25 M15 0
0 0 M26 M36 M46 0 M44 M34 M24 0 0
0 M17 M27 M37 M36 M35 M34 M33 M23 M13 0
0 M18 M28 M27 M26 M25 M24 M23 M22 M12 0
0 M19 M18 M17 0 M15 0 M13 M12 M11 MS1
0 0 0 0 0 0 0 0 0 MS1 0


(3.26)
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(a) Respuesta en banda.
(b) Respuesta en un rango amplio de frecuencias.
Figura 3.15: Respuestas en transmisio´n (|S21|) y reflexio´n (|S11|) de potencia simuladas
—modelo circuital y electromagne´tico (EM)— y medidas del prototipo de filtro paso-banda
de banda dual construido mediante resonadores multi-acoplados (ejemplo 1).
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Figura 3.16: Estructura propuesta de nodos acoplados para la s´ıntesis de la respuesta
filtrante objetivo de banda de paso dual con mu´ltiples ceros de transmisio´n (c´ırculo blanco:
entrada/salida o fuente/carga; c´ırculo negro: nodo resonante; c´ırculo gris: nodo no resonante;
l´ınea continua: acoplamiento fuerte; l´ınea discontinua: acoplamiento de´bil).
Las respuestas en transmisio´n y reflexio´n de potencia normalizadas ideales para
este segundo ejemplo de filtro de banda de paso doble mediante resonadores multi-
acoplados se muestran en la Figura 3.17. Los valores de los coeficientes de acopla-
miento para tal ejemplo, en virtud de la matriz (3.26), se resumen en la Tabla 3.2.
Queda refrendada en tal figura la obtencio´n de una respuesta filtrante paso-banda de
banda dual con bandas de paso equirrizadas de cuarto orden y adaptacio´n mı´nima
de potencia segu´n lo prescrito. Debe destacarse, adicionalmente, la aparicio´n de seis
ceros de transmisio´n de sen˜al fuera de banda a las frecuencias normalizadas de valor
-9.64, -4.66, -0.08, 0.49, 1.2 y 2.27 debidos a los mu´ltiples acoplamientos del filtro.
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Figura 3.17: Respuesta en transmisio´n (|S21|) y reflexio´n (|S11|) de potencia normalizadas
del prototipo de filtro paso-banda de banda dual ideal sintetizado mediante resonadores
multi-acoplados (ejemplo 2).
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Tabla 3.2: Valores de los coeficientes de acoplamiento del prototipo de filtro paso-banda de banda dual sintetizado mediante resonadores multi-
acoplados (ejemplo 2).
Valores de los coeficientes de acoplamiento (ejemplo 2)
Fuente Nodo 1 Nodo 2 Nodo 3 Nodo 4 Nodo 5 Nodo 6 Nodo 7 Nodo 8 Nodo 9 Carga
Fuente 0 0.7432 0 0 0 0 0 0 0 0 0
Nodo 1 0.7432 0.4104 0.7169 0.42 0 -0.0171 0 -0.0017 -0.0028 0.0012 0
Nodo 2 0 0.7169 -0.2893 0.1364 0.0965 -0.0306 0.0756 0.0041 -0.0042 -0.0028 0
Nodo 3 0 0.42 0.1364 -0.0893 0.8175 0.0238 0.0395 0.0029 0.0041 -0.0017 0
Nodo 4 0 0 0.0965 0.8175 0.1542 0 0.3335 0.0395 0.0756 0 0
Nodo 5 0 -0.0171 -0.0306 0.0238 0 0.4709 0 0.0238 -0.0306 -0.0171 0
Nodo 6 0 0 0.0756 0.0395 0.3335 0 0.1542 0.8175 0.0965 0 0
Nodo 7 0 -0.0017 0.0041 0.0029 0.0395 0.0238 0.8175 -0.0893 0.1364 0.42 0
Nodo 8 0 -0.0028 -0.0042 0.0041 0.0756 -0.0306 0.0965 0.1364 -0.2893 0.7169 0
Nodo 9 0 0.0012 -0.0028 -0.0017 0 -0.0171 0 0.42 0.7169 0.4104 0.7432
Carga 0 0 0 0 0 0 0 0 0 0.7432 0
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Para la realizacio´n f´ısica de este segundo ejemplo de disen˜o, se han desarrollado
dos configuraciones distintas atendiendo al modo de implementacio´n escogido para el
nodo no resonante. Los esquema´ticos y fotograf´ıas de ambos prototipos, referidos co-
mo ejemplos 2-A y 2-B de aqu´ı en adelante, se incluyen en las Figuras 3.18 y 3.19. En
su fabricacio´n, al igual que para el primer ejemplo, se ha usado un sustrato CER-10.
En relacio´n a ambos circuitos, debe mencionarse lo siguiente:
• Seis de los ocho nodos resonantes consisten en l´ıneas de transmisio´n acabadas
en circuito abierto en ambos extremos, agrupadas en parejas inter-acopladas
paralelamente a lo largo de toda su longitud (nodos 2–3, 4–6 y 7–8)
• Los dos nodos resonantes restantes (nodos 1–9) se han disen˜ado mediante el
concepto original de etapa de alimentacio´n entrada/salida resonante doble-
mente acoplada explicado en el apartado anterior.
• El nodo no resonante (nodo 5) se ha sintetizado, respectivamente, como un
tramo de l´ınea de transmisio´n desintonizado con extremos terminados en cir-
cuito abierto e interaccio´n tipo inductiva para el ejemplo 2-A y como un gap
tipo capacitivo para el ejemplo 2-B (ve´ase la Figura 3.20).
Las respuestas en transmisio´n y reflexio´n de potencia simuladas —modelo circui-
tal y electromagne´tico— y medidas de los prototipos de filtro de banda de paso doble
implementados mediante resonadores multi-acoplados (ejemplos 2-A y 2-B) se repre-
sentan en las Figuras 3.21 y 3.22. Los medios log´ısticos utilizados en la simulacio´n
y caracterizacio´n de dichos circuitos son los que se sen˜alaron en el Apartado 3.1.3.
Para ambos prototipos, excepto pequen˜as diferencias imputables a las tolerancias de
fabricacio´n, se obtiene un gran parecido entre resultados teo´ricos y experimentales.
Las caracter´ısticas principales de los circuitos medidos, referentes a sus bandas de
paso inferior y superior, respectivamente, se resumen a continuacio´n:
• Frecuencias centrales de 1.1 y 1.38 GHz, anchuras espectrales absolutas a 3 dB
de valor 75.9 y 59.3 MHz (i.e., del 6.9% y 4.3% en te´rminos relativos), pe´rdidas
de insercio´n de potencia mı´nimas de 1.9 y 2.9 dB, niveles mı´nimos de adapta-
cio´n de potencia en banda iguales a 12.6 y 8.2 dB y variacio´n ma´xima de retar-
dos de grupo en banda de 6.1 y 12.3 nsg. Las posiciones medidas para los ceros
de transmisio´n son 0.46, 0.72, 1.28, 1.33, 1.42, 1.74 y 2.14 GHz (ejemplo 2-A).5
• Frecuencias centrales de 1.12 y 1.35 GHz, anchos de banda absolutos a 3 dB
iguales a 77.3 y 44.6 MHz (i.e., del 6.4% y 3.3% en te´rminos porcentuales),
pe´rdidas de insercio´n de potencia mı´nimas de 2.1 y 3 dB, niveles de adapta-
cio´n de potencia en banda superiores a 11.2 y 11.5 dB y variacio´n ma´xima de
retardos de grupo en banda de 5.1 y 12.9 nsg. Las posiciones medidas para los
nulos de transmisio´n son 0.44, 0.72, 1.28, 1.31, 1.38 y 1.74 GHz (ejemplo 2-B).
5No´tese que, en este caso, resulta un cero de transmisio´n ma´s de los obtenidos en la funcio´n de
transferencia ideal de la Figura 3.17. Esto es consecuencia de la presencia de interacciones electro-
magne´ticas espurias entre los resonadores del filtro, no contempladas en su matriz de acoplamientos.
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(a) Esquema´tico (dimensiones en mm); las regiones negras representan
conexiones a masa.
(b) Fotograf´ıa.
Figura 3.18: Esquema´tico y fotograf´ıa del prototipo de filtro paso-banda de banda dual
construido (sustrato CER-10) mediante resonadores multi-acoplados (ejemplo 2-A).
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(a) Esquema´tico (dimensiones en mm); las regiones negras representan
conexiones a masa.
(b) Fotograf´ıa.
Figura 3.19: Esquema´tico y fotograf´ıa del prototipo de filtro paso-banda de banda dual
construido (sustrato CER-10) mediante resonadores multi-acoplados (ejemplo 2-B).
(a) Nodo no resonante me-
diante l´ınea desintonizada
con acoplamiento tipo in-
ductivo (ejemplo 2-A).
(b) Nodo no resonante me-
diante gap tipo capacitivo
(ejemplo 2-B).
Figura 3.20: Implementaciones propuestas para el nodo no resonante.
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Figura 3.21: Respuestas en transmisio´n (|S21|) y reflexio´n (|S11|) de potencia simuladas
—modelo circuital y electromagne´tico (EM)— y medidas del prototipo de filtro paso-banda
de banda dual construido mediante resonadores multi-acoplados (ejemplo 2-A).
Figura 3.22: Respuestas en transmisio´n (|S21|) y reflexio´n (|S11|) de potencia simuladas
—modelo circuital y electromagne´tico (EM)— y medidas del prototipo de filtro paso-banda
de banda dual construido mediante resonadores multi-acoplados (ejemplo 2-B).
59
Disen˜o de filtros multi-banda de microondas de resonadores acoplados
3.3. Conclusiones
Este cap´ıtulo se ha dedicado al desarrollo de filtros paso-banda multi-banda de
microondas en sustratos planos mediante redes circuitales de resonadores acoplados.
Dentro de este marco, se han utilizado dos filosof´ıas bien diferenciadas aunque com-
plementarias: 1) el empleo de generalizaciones multi-banda o multi-frecuencia de re-
sonadores mono-banda convencionales agrupados en configuraciones de acoplamien-
tos simples y 2) el uso de esquemas de acoplamientos sofisticados entre resonadores
mono-banda tradicionales para la obtencio´n de funciones de filtrado multi-banda.
La primera de las metodolog´ıas mencionadas ha quedado ejemplificada a trave´s
de un resonador tipo combline. Para dicho resonador, se ha propuesto una versio´n
multi-frecuencia u´til para el disen˜o de filtros paso-banda multi-banda de microondas.
Asimismo, se han expuesto ecuaciones y reglas apropiadas para su s´ıntesis teo´rica.
Como validacio´n experimental, se ha presentado un prototipo en tecnolog´ıa micros-
trip de filtro paso-banda de banda dual. Se trata de una estructura sencilla formada
por dos resonadores dobles inter-acoplados y sin ceros de transmisio´n en su respuesta,
fa´cilmente extrapolable para el conformado de un mayor nu´mero de bandas de paso.
No´tese, no obstante, que la generacio´n de nulos de transmisio´n en su funcio´n filtrante
es una tarea dif´ıcil de acometer, al requerirse modificaciones complejas de la topo-
log´ıa combline in-line ba´sica para introducir acoplamientos cruzados en la misma.
La segunda de las te´cnicas abordadas ha sido aplicada a resonadores mono-banda
formados por l´ıneas de transmisio´n con extremos en circuito abierto y dispuestos me-
diante esquemas de acoplamientos avanzados. Como herramienta anal´ıtica de disen˜o,
se ha descrito el formalismo de la matriz de acoplamientos para la obtencio´n de ac-
ciones de filtrado multi-banda arbitrarias. A modo de verificacio´n pra´ctica, se han
mostrado dos prototipos microstrip de filtro paso-banda de banda doble con ceros de
transmisio´n fuera de banda; el segundo de ellos incluso incorporando un nodo no reso-
nante en su estructura para aumentar la cantidad de nulos de transmisio´n creados.
De esta forma, se vence sobradamente el inconveniente sen˜alado para la topolog´ıa
ideada de filtro combline paso-banda multi-banda con resonadores multi-frecuencia.
Por contra, tienen como desventaja el notable incremento de complejidad circuital
que conlleva su generalizacio´n para especificaciones de ma´s de dos bandas de paso.
Finalmente, debe remarcarse la restriccio´n de todas estas soluciones circuitales de
filtro paso-banda multi-banda de microondas a anchuras espectrales para sus bandas
de paso de cara´cter estrecho/moderado. Esto es resultado de limitaciones tecnolo´gi-
cas provenientes de la mı´nima separacio´n f´ısica realizable entre dos l´ıneas acopladas.
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Disen˜o de filtros multi-banda de
microondas interferenciales
En el cap´ıtulo anterior se han presentado diversas configuraciones de filtros paso-
banda multi-banda de microondas con resonadores acoplados para sustratos planos.
Dichas soluciones, en la generacio´n de la accio´n de filtrado multi-banda, se han basa-
do en dos metodolog´ıas distintas: el uso de resonadores de caracter´ısticas multi-fre-
cuencia y la utilizacio´n de circuitos con acoplamiento mu´ltiple entre resonadores.
Ambas te´cnicas han probado su eficacia teo´rico-pra´ctica en tal propo´sito, con especial
atencio´n a funciones de transferencia paso-banda de banda de paso dual [79]–[88].
A pesar de ello, no pueden obviarse ciertas carencias de las soluciones citadas de
filtros multi-banda en el conformado de perfiles filtrantes con prestaciones generales.
Por ejemplo, en la topolog´ıa sugerida de filtro paso-banda de banda doble mediante
resonadores tipo combline de resonancia dual, la creacio´n de nulos de transmisio´n de
sen˜al fuera de banda es complicada. Esto se debe, salvo feno´menos de interacciones
electromagne´ticas para´sitas, a la ausencia de acoplamientos cruzados en la misma en-
tre sus resonadores duales. Adema´s, limitaciones geome´tricas propias de su estructu-
ra 2D dificultan la obtencio´n de acoplamientos multi-banda arbitrarios entre resona-
dores y, por tanto, de anchuras espectrales independientes para sus bandas de paso.
Por otro lado, en redes multi-acopladas formadas por resonadores mono-frecuencia,
ha de evaluarse el aumento de complejidad circuital que conlleva la s´ıntesis de res-
puestas filtrantes con ma´s de dos bandas de paso y ceros de transmisio´n entre ellas.
De igual forma, ha de sen˜alarse la restriccio´n de todas estas estructuras a aplicaciones
de filtrado multi-canal para sen˜ales de intere´s de ancho de banda estrecho/moderado.
Esto es resultado de consideraciones tecnolo´gicas relacionadas con las tolerancias del
proceso de fabricacio´n, y que imponen una separacio´n f´ısica mı´nima factible —i.e.,
ma´ximo acoplo y anchura de banda operativa— entre resonadores adyacentes [53].
Una filosof´ıa alternativa para el filtrado en alta frecuencia consiste en el uso de
principios de interferencia de sen˜ales. Dichas te´cnicas, fundamentadas en la extrapo-
lacio´n directa de los procedimientos tradicionales de filtrado transversal y recursivo
en el dominio digital a rangos de microondas, emplean topolog´ıas circuitales con va-
rios caminos de propagacio´n entrada-salida [89]. De esta forma, la funcio´n de filtrado
total se deriva de la interaccio´n controlada de las distintas componentes en que se di-
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vide la sen˜al de entrada, una vez han sido procesadas en las diversas v´ıas del filtro.
Aunque dichos conceptos fueron inicialmente propuestos para el disen˜o de filtros acti-
vos paso-banda de radiofrecuencia, su aplicabilidad a d´ıa de hoy es extensa [90]–[93].
A modo ilustrativo, desta´quense, por su indudable relevancia, dispositivos avanzados
de filtrado interferencial con sinton´ıa a´gil en frecuencia para tecnolog´ıas h´ıbridas e in-
tegradas y orientadas a especificaciones paso-banda y de banda eliminada [94]–[97].
Tambie´n ha quedado patente su potencial para la realizacio´n de filtros pasivos paso-
banda de microondas, mediante el empleo de secciones de filtrado transversal no
convencionales [11]. En concreto, circuitos interferenciales basados en dos tramos de
l´ınea de transmisio´n en paralelo y acopladores direccionales de potencia a reflexio´n.
En este cap´ıtulo se afronta la generalizacio´n de las secciones de filtrado transver-
sal ideadas en [11] al caso multi-banda, para la s´ıntesis de funciones de transferencia
con nu´mero arbitrario de bandas de paso. En tal cometido, se proponen fo´rmulas
anal´ıticas y gu´ıas para su disen˜o teo´rico. Adicionalmente, como validacio´n pra´ctica,
se presentan varios prototipos en sustratos planos para distintos rangos de frecuencia.
Entre los beneficios ofrecidos por dichas estructuras circuitales, debe enfatizarse
su capacidad para la implementacio´n de acciones filtrantes sofisticadas con mu´ltiples
nulos de transmisio´n fuera de banda. Adema´s, en contrapartida a sus homo´logas de
resonadores acoplados, son especialmente u´tiles para conformar cualquier nu´mero de
bandas de paso de anchura espectral ultra-ancha en su funcio´n de filtrado. Modifica-
ciones simples de las topolog´ıas ba´sicas que se estudian permiten, de igual forma, ob-
tener perfiles filtrantes multi-banda con fuerte asimetr´ıa en frecuencia entre bandas.
La organizacio´n del presente cap´ıtulo es la siguiente. En primer lugar, se exponen
los principios teo´ricos de las secciones interferenciales analizadas en su extrapolacio´n
multi-banda. Aqu´ı, se distinguen tres clases de secciones: la basada en dos l´ıneas de
transmisio´n en paralelo (Apartado 4.1), y las formadas por acopladores direcciona-
les —tipo branch-line— (Apartado 4.2) y divisores de potencia —tipo pol´ıgono de
Bagley de cuatro puertos— (Apartado 4.3). Posteriormente, como refrenda experi-
mental de la teor´ıa, se describe el disen˜o, fabricacio´n y medida de varios prototipos
de filtros paso-banda multi-banda de microondas en microstrip realizados mediante
las secciones interferenciales anteriores (Apartado 4.4). Se finaliza con un resumen de
los resultados obtenidos y las conclusiones principales del cap´ıtulo (Apartado 4.5).
4.1. Seccio´n filtrante transversal multi-banda basada en
dos l´ıneas de transmisio´n conectadas en paralelo
El esquema circuital del primer tipo de seccio´n filtrante transversal multi-banda
propuesto se muestra en la Figura 4.1. Dicha estructura esta´ formada por la conexio´n
en paralelo de dos tramos de l´ınea de transmisio´n de distinta longitud. Las variables
de impedancia caracter´ıstica y longitud ele´ctrica de ambas l´ıneas se denotan, respec-
tivamente, como Z1, Z2 ∈ R+ y θ1, θ2 ∈ R+ (θ1 6= θ2, con θ ≡ θ(f) = (2pil/ceff) f ,
l la longitud f´ısica de la l´ınea y ceff la velocidad efectiva de la luz en su diele´ctrico).
Debe sen˜alarse que esta seccio´n transversal se aplico´ con anterioridad al disen˜o de
topolog´ıas filtrantes de banda u´nica, de cara´cter paso-banda, paso-bajo y de banda
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Figura 4.1: Esquema circuital de la seccio´n filtrante transversal multi-banda basada en dos
l´ıneas de transmisio´n conectadas en paralelo.
eliminada [98]–[100]. En este apartado, se pretende su generalizacio´n para la s´ıntesis
de funciones de transferencia multi-banda con cualquier nu´mero de bandas de paso.
El principio de funcionamiento de esta estructura, fundamentado en te´cnicas
de interferencia de sen˜ales, resulta ana´logo al de su predecesora mono-banda: la
sen˜al de entrada a filtrar se divide en dos componentes en el nodo de entrada de la
seccio´n transversal, a propagarse por los distintos caminos —segmentos de l´ınea de
transmisio´n— que la componen. De este modo, la accio´n de filtrado total se deriva
de la interaccio´n controlada de tales componentes de sen˜al en el terminal de salida
de la seccio´n, una vez procesadas por dichos tramos de l´ınea. En particular, para
la obtencio´n de respuestas filtrantes paso-banda multi-banda de alta selectividad,
han de producirse combinaciones de sen˜al constructivas para las bandas de paso y
cancelaciones de energ´ıa para la generacio´n de ceros de transmisio´n entre bandas.
Seguidamente se presenta el ana´lisis teo´rico detallado de la seccio´n filtrante trans-
versal descrita. El objetivo es deducir ecuaciones anal´ıticas para el disen˜o adecuado
de sus segmentos de l´ınea de transmisio´n, orientado a la s´ıntesis de funciones filtran-
tes paso-banda multi-banda. Tambie´n se pretende la obtencio´n de reglas u´tiles para
el ajuste de las caracter´ısticas espectrales del perfil filtrante sintetizado.
4.1.1. Ecuaciones de disen˜o
A partir de teor´ıa ba´sica de circuitos de microondas, es sencillo calcular los pa-
ra´metros de reflexio´n y transmisio´n de potencia referidos a la impedancia Z0 ∈ R+,
ST11 y S
T
21, de la seccio´n filtrante transversal que se representa en la Figura 4.1 [101].
Sus expresiones teo´ricas son las siguientes [11]:
ST11 ,
bT1
aT1
∣∣∣∣
aT2 =0
=
Y 20 −
(
Y T11
)2
+
(
Y T21
)2(
Y T11 + Y0
)2 − (Y T21)2 S
T
21 ,
bT2
aT1
∣∣∣∣
aT2 =0
=
−2Y T21Y0(
Y T11 + Y0
)2 − (Y T21)2
(4.1)
donde
Y T11 =
1
jZ1 tan θ1
+
1
jZ2 tan θ2
Y T21 =
j
Z1 sin θ1
+
j
Z2 sin θ2
. (4.2)
En las fo´rmulas anteriores, Y0 = 1/Z0. Adema´s, a consecuencia del plano de simetr´ıa
f´ısico existente en esta seccio´n transversal, se satisface que ST11 = S
T
22 y S
T
21 = S
T
12.
A continuacio´n, por sencillez conceptual, se aborda en primer lugar la s´ıntesis de
respuestas filtrantes paso-banda con banda doble o de banda dual. Posteriormente,
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partiendo de las ecuaciones de disen˜o obtenidas, se acometera´ el conformado de
funciones de transferencia multi-banda con un nu´mero gene´rico de bandas de paso.
◮ Respuestas paso-banda de banda dual
Mediante la seleccio´n adecuada de los para´metros de disen˜o de la seccio´n trans-
versal, es posible conseguir acciones de filtrado paso-banda con doble banda de
paso. Para ello, deben imponerse requisitos espectrales adecuados sobre la funcio´n
de transferencia a sintetizar. Concretamente, los siguientes (Figura 4.2):
1) Transmisio´n de potencia ma´xima a las frecuencias f1, f2 ∈ R+ (f1 < f2) para
el conformado de las bandas de paso. En te´rminos matema´ticos, asumiendo
las propiedades de pasividad y no pe´rdidas satisfechas por la seccio´n filtrante
transversal (i.e., |ST11|2 + |ST21|2 = 1, ∀f ∈ R+), esto supone el cumplimiento
de lo siguiente —reflexio´n de potencia nula a la entrada—:
ST11(f1), S
T
11(f2) = 0. (4.3)
No´tese que, en consecuencia, dichos valores espectrales se correspondera´n de
forma directa con las frecuencias centrales de las bandas de paso inferior y
superior, respectivamente, de la respuesta de doble banda sintetizada.
2) Creacio´n de un cero de transmisio´n de potencia (i.e., reflexio´n total de sen˜al
a la entrada) a la frecuencia fz ∈ R+ (f1 < fz < f2) entre las bandas de paso
duales. Esto equivale, anal´ıticamente, a que
ST21(fz) = 0. (4.4)
3) Simetr´ıa espectral respecto a fz, lo que se consigue si
θ1(fz) =
kpi
2
θ2(fz) =
(k + 2l)pi
2
k, l ∈ N (4.5)
donde se ha asumido que θ2 > θ1 sin pe´rdida de generalidad.
Figura 4.2: Respuesta paso-banda de banda dual con simetr´ıa espectral.
A partir de las condiciones anteriores (1–3), se obtienen dos familias de soluciones
para los para´metros de disen˜o Z1, Z2 y θ1, θ2 de la seccio´n filtrante transversal. Es-
tos conjuntos de soluciones, denominados “Tipo 1” y “Tipo 2”, permiten la s´ıntesis
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de funciones de transferencia filtrantes paso-banda con doble banda de paso, exhi-
biendo un cero de transmisio´n entre bandas y simetr´ıa espectral respecto al mismo.
Tales soluciones, junto con las expresiones de las frecuencias paso-banda duales pro-
ducidas, se detallan a continuacio´n (fd ≡ fz es la frecuencia de disen˜o) [102]:
• Soluciones Tipo 1:
1
Z1
− 1
Z2
= ± 1
Z0
(4.6)
θ1(fd) = mpi θ2(fd) = (m+ 2n− 1)pi (4.7)
f1 =
(
2m+ 2n− 2
2m+ 2n− 1
)
fd f2 =
(
2m+ 2n
2m+ 2n− 1
)
fd m,n ∈ N. (4.8)
• Soluciones Tipo 2:
Z1 = Z2 = 2Z0 (4.9)
θ1(fd) =
(2m− 1)pi
2
θ2(fd) =
(2m− 4n− 3)pi
2
(4.10)
f1 =
(
2n− 2
2n− 1
)
fd f2 =
(
2n
2n − 1
)
fd m,n ∈ N. (4.11)
Algunos ejemplos ilustrativos de la respuesta en transmisio´n de potencia sinteti-
zada de la seccio´n filtrante transversal bajo estudio, haciendo uso de las ecuaciones
de disen˜o anteriores, se muestran en la Figura 4.3 [103]. Obse´rvese que en todos los
casos resultan funciones de filtrado de banda dual con pendientes de ca´ıda abruptas,
gracias a la generacio´n de ceros de transmisio´n a cada lado de las bandas de paso.
Debe destacarse, adema´s, la obtencio´n de acciones filtrantes dif´ıciles de conseguir
mediante otro tipo de estructuras, tales como las basadas en resonadores acoplados.
Entre ellas, respuestas filtrantes con bandas de paso ultra-anchas (Figura 4.3(b)) e
incluso perfiles selectivos en frecuencia con banda de paso cua´druple dentro de cada
periodo espectral [2(k − 1)fd, 2kfd) , k ∈ N (Figura 4.3(a)).
◮ Respuestas con un nu´mero arbitrario de bandas de paso
A trave´s del ana´lisis anterior, se han deducido ecuaciones u´tiles para la s´ıntesis
de respuestas filtrantes paso-banda con dos bandas de paso. Tales bandas se ubican
sime´tricamente respecto a cierta frecuencia de disen˜o con transmisio´n de sen˜al nula.
Asimismo, se ha demostrado co´mo algunas particularizaciones de dichas ecuaciones
de disen˜o conducen a funciones de transferencia multi-banda con ma´s de dos bandas.
Esto ocurre, por ejemplo, para las soluciones Tipo 1 con m = 2, n = 2 y Z2 > Z1,
donde resulta una respuesta multi-banda con cuatro bandas de paso (Figura 4.3(a)).
De hecho, al igual que para el caso de banda de paso doble, es posible obte-
ner fo´rmulas de disen˜o para el conformado teo´rico de perfiles filtrantes multi-banda
con cualquier nu´mero de bandas de paso mediante esta clase de seccio´n transversal.
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(a) Soluciones Tipo 1.
(b) Soluciones Tipo 2.
Figura 4.3: Ejemplos de la respuesta en transmisio´n de potencia (|ST
21
|) sintetizada mediante
la seccio´n filtrante transversal multi-banda basada en dos l´ıneas de transmisio´n conectadas
en paralelo. (a) Soluciones Tipo 1 ((4.6)–(4.8)) (b) Soluciones Tipo 2 ((4.9)–(4.11)).
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Figura 4.4: Respuesta paso-banda multi-banda con un nu´mero arbitrario de bandas de paso
(N ∈ N) y simetr´ıa espectral.
De forma similar, dichas respuestas poseera´n simetr´ıa espectral respecto a la frecuen-
cia de disen˜o y ceros de transmisio´n de potencia entre bandas adyacentes (Figura 4.4).
Concretamente, las ecuaciones de disen˜o para la s´ıntesis de respuestas multi-banda
conN bandas de paso (N ∈ N) dentro del periodo espectral [2(k − 1)fd, 2kfd) , k ∈ N
son las siguientes [125]:
1
Z1
− 1
Z2
=
1
Z0
(4.12)
θ1(fd) =
Npi
2
θ2(fd) =
(N + 2)pi
2
(4.13)
{f1, f2, . . . fN} ≡
{
2kfd
N + 1
, k = 1, 2, . . . N
}
(4.14)
donde f1, f2, . . . fN ∈ R+ (f1 < f2 < . . . < fN ) se corresponden con las frecuencias
centrales (es decir, ceros de reflexio´n de potencia) de las N bandas de paso generadas.
En la Figura 4.4 se muestran varios ejemplos de la funcio´n de transferencia asocia-
da a la seccio´n filtrante transversal basada en dos l´ıneas en paralelo, satisfacie´ndose
las fo´rmulas de disen˜o (4.12)–(4.14). Como se aprecia, las curvas de transmisio´n de
potencia representadas ratifican plenamente la utilidad de las ecuaciones obtenidas.
4.1.2. Control de las caracter´ısticas espectrales de la funcio´n de
transferencia multi-banda
Las variables tipo impedancia caracter´ıstica de la seccio´n filtrante transversal
permiten ajustar las propiedades espectrales de la respuesta multi-banda sintetizada.
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(a) N = 1, 3.
(b) N = 5, 8.
Figura 4.5: Ejemplos de la respuesta en transmisio´n de potencia (|ST
21
|) sintetizada mediante
la seccio´n filtrante transversal multi-banda basada en dos l´ıneas de transmisio´n conectadas
en paralelo ((4.12)–(4.14)).
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Entre ellas, anchuras de las bandas de paso y niveles de atenuacio´n fuera de banda.
Ma´s informacio´n al respecto se proporciona a continuacio´n:
• Bajo las condiciones de disen˜o (4.6)–(4.8) (soluciones Tipo 1 para respuestas de
banda dual) y (4.12)–(4.14) (soluciones para funciones de transferencia multi-
banda) existe un grado de libertad en la seleccio´n de los valores de Z1 y Z2.
Tal y como se prueba en la Figura 4.6 para un perfil filtrante con triple banda
de paso (N = 3 en (4.13) y (4.14)), esto puede aprovecharse para controlar
la anchura espectral de las bandas de paso. En concreto, a medida que se
incrementan los valores de los para´metros Z1 y Z2 bajo el cumplimiento de
(4.12) se obtienen anchuras espectrales mayores para dichas bandas de paso.
• Para las fo´rmulas de s´ıntesis (4.9)–(4.11) (soluciones Tipo 2 para funciones
de filtrado con banda de paso doble), esto u´ltimo no puede aplicarse debido
a la falta de grado de libertad alguno en este caso. No obstante, es posible
conformar otros tipo de perfiles filtrantes eligiendo adecuadamente los valores
de las variables Z1 y Z2, de forma distinta a como queda expresado en (4.9).
Este razonamiento tambie´n es extrapolable a los otros conjuntos de soluciones.
A modo de ejemplo, lo anterior se valida en la Figura 4.7 para la solucio´n Tipo 2
resultante para m = 2 y n = 2 (vista en la Figura 4.3(b) para Z1 = Z2 = 2Z0).
Como se aprecia, particularizando para Z1 = 13Z0/5 y Z2 = 3Z0 se consigue un
perfil filtrante de banda dual con bandas de paso equirrizadas de tercer orden.
Obse´rvese, adicionalmente, la generacio´n de dos ceros de transmisio´n entre
bandas, aunque a frecuencias distintas de fd al dejar de satisfacerse (4.9).
Figura 4.6: Ejemplo del control de las anchuras espectrales de las bandas de paso de la
respuesta en transmisio´n de potencia sintetizada (|ST
21
|) mediante la seccio´n filtrante trans-
versal multi-banda basada en dos l´ıneas de transmisio´n conectadas en paralelo (N = 3 en
(4.13) y (4.14)).
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Figura 4.7: Ejemplo de respuestas en transmisio´n (|ST
21
|) y reflexio´n (|ST
11
|) de potencia
sintetizadas de banda dual con bandas de paso equirrizadas mediante la seccio´n filtrante
transversal multi-banda basada en dos l´ıneas de transmisio´n conectadas en paralelo (Solucio´n
Tipo 2: m = 2 y n = 2 en (4.10), Z1 = 13Z0/5 y Z2 = 3Z0).
Tambie´n debe destacarse, a pesar de no ser contemplado en el estudio anterior,
el potencial de esta seccio´n transversal para la s´ıntesis de acciones de filtrado multi-
banda con asimetr´ıa espectral moderada.1 Esto se confirma en la Figura 4.8, para
la respuesta de banda de paso dual representada en la Figura 4.3(a) para m = 1,
n = 1, Z1 = Z0/2 y Z2 = Z0 segu´n (4.6)–(4.8) (es decir, θ1(fd) = pi y θ2(fd) = 2pi).
Efectivamente, modificando u´nicamente las longitudes ele´ctricas de los segmentos de
l´ınea de la seccio´n transversal —variacio´n de ±0.1pi—, dicha respuesta se transforma
en una funcio´n de transferencia de doble banda con bandas de paso asime´tricas.2
No´tese, adema´s, que lo anterior se consigue sin alterar la generacio´n de ceros de
transmisio´n de potencia a ambos lados de las bandas de paso, como requisito indis-
pensable para la consecucio´n de perfiles filtrantes multi-banda de alta selectividad.
1Respuestas filtrantes multi-banda con bandas de paso fuertemente asime´tricas, no so´lo en
te´rminos de ancho de banda sino incluso en tipo de perfil filtrante —equirrizado o maximalmente
plano—, son factibles con el uso de l´ıneas de transmisio´n de salto de impedancia en la seccio´n
transversal [105]. Esto sera´ demostrado en la parte experimental del presente cap´ıtulo, mediante la
construccio´n y medida de un prototipo de filtro de doble banda de paso con gran asimetr´ıa espectral
entre bandas.
2En este caso, no es posible asegurar la creacio´n de un cero de transmisio´n de sen˜al a la frecuencia
de disen˜o fd (i.e., fz 6= fd), al no satisfacerse la condicio´n (4.10). Por el mismo motivo, las expresiones
dadas en (4.11) dejan de ser va´lidas para el ca´lculo de las frecuencias centrales duales f1 y f2.
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Figura 4.8: Ejemplo de respuestas en transmisio´n (|ST
21
|) y reflexio´n (|ST
11
|) de potencia
sintetizadas de banda dual con bandas de paso moderadamente asime´tricas mediante la
seccio´n filtrante transversal multi-banda basada en dos l´ıneas de transmisio´n conectadas en
paralelo (θ1(fd) = 1.1pi, θ2(fd) = 1.9pi, Z1 = Z0/2 y Z2 = Z0).
4.2. Seccio´n filtrante transversal multi-banda basada en
acopladores direccionales de potencia
Como segunda clase de seccio´n filtrante transversal multi-banda, se considera en
este apartado el empleo de acopladores direccionales de potencia en modo reflexio´n.
Ma´s concretamente, en este estudio, se hara´ uso de un acoplador de potencia branch-
line, tambie´n conocido como h´ıbrido en cuadratura al generar un desfase de 90o entre
puertos directo y acoplado. No obstante, otros circuitos acopladores, tales como el
acoplador rat-race o h´ıbrido de 180o, son tambie´n adecuados para este fin.
En la figura 4.9 se detalla el esquema circuital de este tipo de seccio´n filtrante
transversal multi-banda. Esta´ constituida por un acoplador branch-line generalizado
en configuracio´n transversal, donde sus puertos directo (#2) y acoplado (#3) se en-
cuentran cargados con tramos de l´ınea de transmisio´n acabados en circuito abierto.
De este modo, tomando como terminales de entrada y salida de la seccio´n transver-
sal los nodos de entrada (#1) y aislado (#4) del h´ıbrido generalizado, respectiva-
mente, se producen en la misma dos caminos de propagacio´n de sen˜al a interferir.
Las impedancias caracter´ısticas de las l´ıneas de carga se denotan como Z1, Z2 ∈ R+,
mientras que sus variables de longitud ele´ctrica se representan mediante θ1, θ2 ∈ R+.
Las impedancias de l´ınea del acoplador branch-line se designan como Zc1, Zc2 ∈ R+.
En cuanto a los para´metros de longitud ele´ctrica del h´ıbrido en su versio´n generali-
zada ideada para la presente aplicacio´n, θc1, θc2 ∈ R+, deben elegirse a la frecuencia
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de disen˜o fd ∈ R+ como sigue:
θc1(fd) =
(2m− 1) pi
2
θc2(fd) =
(2n− 1) pi
2
m,n ∈ N. (4.15)
Al igual que para la seccio´n transversal formada por dos l´ıneas de transmisio´n
conectadas en paralelo, ha de mencionarse que esta seccio´n filtrante particularizada
para la configuracio´n convencional del acoplador branch-line (i.e., m = 1 y n = 1
en (4.15)) fue usada previamente en circuitos pasivos y activos de filtrado paso-banda
mono-banda fijos y reconfigurables en rangos de microondas y milime´tricas [106]–[108].
En este propo´sito, mediante principios ana´logos de interferencia de sen˜ales, los aco-
pladores rat-race y de l´ıneas acopladas tambie´n demostraron su utilidad [109]–[112].
Siguiendo un esquema de exposicio´n similar al del apartado anterior, el objetivo
pretendido es extrapolar la aplicabilidad de la seccio´n filtrante transversal basa-
da en el acoplador branch-line a especificaciones de filtrado de ı´ndole multi-banda.
Esto se conseguira´ a partir de la interaccio´n adecuada de las dos componentes en que
se divide la sen˜al de entrada para el conformado de la funcio´n de transferencia multi-
banda, tras propagarse por las dos v´ıas de sen˜al existentes en la seccio´n transversal.
Antes de proceder con el estudio teo´rico, conviene aclarar la conveniencia de
usar una topolog´ıa generalizada del acoplador direccional branch-line en la seccio´n
transversal multi-banda. Efectivamente, como es sabido, la estructura cla´sica de este
h´ıbrido se obtiene de su versio´n generalizada fijando m = 1 y n = 1 en la Figura 4.9.
En particular, para Zc1 = Z0
√
2 y Zc2 = Z0 resulta un acoplador de 3 dB con divi-
sio´n de potencia sime´trica entre sus puertos directo (#2) y acoplado (#3), reflexio´n
de potencia nula en su nodo de entrada (#1) y aislamiento total en su nodo aislado
(#4) a fd (i.e., |S21| = |S31| = 1/
√
2 [≡ −3 dB] y |S11| = |S41| = 0 a fd). Esto se con-
firma en la Figura 4.10, vie´ndose como este comportamiento se mantiene en el h´ıbri-
do generalizado independientemente de los ı´ndices m y n. No obstante, lo anterior
no es cierto para frecuencias distintas a fd, obtenie´ndose as´ı distintas prestaciones
espectrales en el h´ıbrido en funcio´n de los valores de m y n. Esto justifica el empleo
de la versio´n generalizada sugerida para el acoplador branch-line como seccio´n trans-
versal, para la s´ıntesis de una mayor variedad de funciones de filtrado multi-banda.
4.2.1. Ecuaciones de disen˜o
Bajo las condiciones de carga sobre los puertos directo (#2) y acoplado (#3) del
acoplador branch-line generalizado impuestas en la Figura 4.9, el sistema matricial
de ecuaciones que relaciona las ondas de potencia incidentes y reflejadas referidas a
la impedancia Z0 en los distintos nodos del acoplador, {ai} y {bk} (i, k ∈ {1, 2, 3, 4}),
respectivamente, es el siguiente:

b1
F (Z1, θ1) a2
F (Z2, θ2) a3
b4

 =


S11 S12 S13 S14
S12 S11 S14 S13
S13 S14 S11 S12
S14 S13 S12 S11




a1
a2
a3
a4


F (Z, θ) = (Z − Z0) + (Z + Z0) e
j2θ
(Z + Z0) + (Z − Z0) ej2θ (4.16)
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Figura 4.9: Esquema circuital de la seccio´n filtrante transversal multi-banda basada en el
acoplador direccional de potencia tipo branch-line generalizado.
Figura 4.10: Respuesta en transmisio´n de potencia del puerto #1 al puerto #2 (|S21|)
y en reflexio´n de potencia en el puerto #1 (|S11|) del acoplador direccional de potencia
tipo branch-line generalizado para diferentes valores de los ı´ndices m y n (Zc1 = Z0
√
2 y
Zc2 = Z0).
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donde {Sik} (i, k ∈ {1, 2, 3, 4}) son los para´metros de dispersio´n del acoplador
branch-line generalizado.3 No´tese que, en total, son tan so´lo necesarios cuatro para´me-
tros de dispersio´n diferentes para caracterizar por completo el comportamiento del
acoplador, al tratarse de un cuadripolo rec´ıproco con dos planos de simetr´ıa f´ısica.
Resolviendo el sistema de ecuaciones anterior con impedancias de generador y
carga de valor Z0 en los puertos de entrada (#1) y aislado (#4) del acoplador (i.e.,
a4 = 0), resultan las expresiones teo´ricas de los para´metros de dispersio´n de la seccio´n
filtrante transversal. Dichos para´metros, designados como
{
STik
}
(i, k ∈ {1, 2}), son
ST11 ,
bT1
aT1
∣∣∣∣
aT2 =0
=
b1
a1
∣∣∣∣
a4=0
= S11
+
2S12S13S14 − S212 (S11 −F (Z1, θ1))− S213 (S11 −F (Z2, θ2))
(S11 −F (Z1, θ1)) (S11 −F (Z2, θ2))− S214
(4.17)
ST12 ,
bT1
aT2
∣∣∣∣
aT1 =0
=
b1
a4
∣∣∣∣
a1=0
= S12
+
S14
(
S212 + S
2
13
)− S12S13 (S11 −F (Z1, θ1)−F (Z2, θ2))
(S11 −F (Z1, θ1)) (S11 −F (Z2, θ2))− S214
(4.18)
ST21 ,
bT2
aT1
∣∣∣∣
aT2 =0
=
b4
a1
∣∣∣∣
a4=0
= S12
+
S14
(
S212 + S
2
13
)− S12S13 (S11 −F (Z1, θ1)−F (Z2, θ2))
(S11 −F (Z1, θ1)) (S11 −F (Z2, θ2))− S214
(4.19)
ST22 ,
bT2
aT2
∣∣∣∣
aT1 =0
=
b4
a4
∣∣∣∣
a1=0
= S11
+
2S12S13S14 − S212 (S11 −F (Z2, θ2))− S213 (S11 −F (Z1, θ1))
(S11 −F (Z1, θ1)) (S11 −F (Z2, θ2))− S214
. (4.20)
En las fo´rmulas anteriores,
{
aTi
}
y
{
bTk
}
(i, k ∈ {1, 2}) son, respectivamente, las on-
das de potencia incidentes y reflejadas respecto a Z0 de la seccio´n filtrante transversal.
Obse´rvese, adema´s, que de tales ecuaciones se infiere el cara´cter de reciprocidad (i.e.,
ST12 = S
T
21) y no simetr´ıa (i.e., S
T
11 6= ST22) de este tipo de seccio´n transversal.
Tal y como se hizo en el Apartado 4.1.1, por simplicidad en la exposicio´n, se dis-
tinguen a continuacio´n los casos de banda de paso dual y mu´ltiples bandas de paso.
3Sus expresiones anal´ıticas se corresponden con aquellas proporcionadas en [113], Cap´ıtulo 6,
pp. 432–433, ecuaciones (6.54a)–(6.54d) y (6.55a)–(6.55d), particularizadas con las fo´rmulas dadas
en (4.15) para θc1 y θc2 como se muestra en la Figura 4.9.
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◮ Respuestas paso-banda de banda dual
El objetivo del presente estudio es deducir fo´rmulas de disen˜o para la s´ıntesis de
la seccio´n transversal de la Figura 4.9 como red filtrante paso-banda de banda doble.
Para ello, se forzara´n condiciones similares a las impuestas en el Apartado 4.1.1 sobre
la respuesta a conformar, referentes a la creacio´n de un nulo de transmisio´n —a fz—
entre bandas duales —centradas en f1 y f2— y simetr´ıa espectral respecto al mismo.
Con el fin de simplificar el desarrollo teo´rico, se considerara´ a partir de aqu´ı un
acoplador convencional branch-line de 3 dB con l´ıneas de carga de impedancia carac-
ter´ıstica Z0 (es decir, m = 1, n = 1, Zc1 = Z0
√
2 y Zc2 = Z0 en la Figura 4.9). Esto
equivale, matema´ticamente, a que
[S]3 dB =
1√
2


0 −j −1 0
−j 0 0 −1
−1 0 0 −j
0 −1 −j 0

 F (Z0, θ) = ej2θ. (4.21)
De este modo, eligiendo fd ≡ fz como frecuencia de disen˜o del h´ıbrido branch-line
de 3 dB de la seccio´n filtrante transversal, se obtienen los siguientes resultados:
• La generacio´n de un cero de transmisio´n de sen˜al a fz se produce si
ST21(fz)
∣∣Z1=Z2=Z0
3 dB
=
−j√
2
+
ej2(θ2(fz)−θ1(fz)) − 1
2ej2θ1(fz)
= 0. (4.22)
Esto implica el cumplimiento de la siguiente relacio´n:
θ2(fz)− θ1(fz) = (2q − 1) pi
2
q ∈ N (4.23)
donde se ha asumido, sin pe´rdida alguna de generalidad, que θ2 > θ1. Al igual
que para la primera clase de seccio´n filtrante transversal descrita, esto es posi-
ble al obtenerse expresiones ide´nticas en (4.17)–(4.20) si se intercambian θ1 y θ2.
• Son bien conocidas las propiedades en mo´dulo (|·|) y fase (∢) que seguidamente
se indican, satisfechas por los para´metros de dispersio´n del acoplador branch-
line de 3 dB disen˜ado a fz:
Mo´dulo: |Ski(fz +∆f)|3 dB = |Ski(fz −∆f)|3 dB (4.24)
Fase: ∢ Ski(fz +∆f)|3 dB + ∢ Ski(fz −∆f)|3 dB = − |i− k|pi (4.25)
∀∆f ∈ R+ |∆f < fz ∀i, k ∈ {1, 2, 3, 4} .
Mediante inspeccio´n de (4.17)–(4.20), es fa´cil comprobar que dichas propieda-
des son transferidas a la seccio´n filtrante transversal si se fuerza que
θ2(fz +∆f) + θ2(fz −∆f) = lpi l ∈ N (4.26)
o, teniendo en cuenta que θ(f) = (f/fz) θ(fz), si
θ1(fz) =
kpi
2
θ2(fz) =
lpi
2
k, l ∈ N. (4.27)
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Finalmente, a partir de (4.23) y (4.27), se obtienen las ecuaciones de disen˜o buscadas
a la frecuencia fd para las variables θ1 y θ2, como sigue [114]:
θ1(fd) =
(p− 1) pi
2
θ2(fd) =
(p+ 2q − 2) pi
2
p, q ∈ N. (4.28)
En relacio´n a estas fo´rmulas, es importante enfatizar su generalidad. Efectivamente,
aunque se ha asumido una situacio´n particular para su deduccio´n, dichas expresio-
nes son va´lidas independientemente de los valores del resto de para´metros de disen˜o.
De esta forma, mediante su empleo para la s´ıntesis de las l´ıneas de carga en la seccio´n
filtrante transversal, queda asegurada la consecucio´n de funciones de transferencia
con simetr´ıa espectral respecto a la frecuencia de transmisio´n de potencia nula a fz.
No obstante, a diferencia de lo visto para la seccio´n transversal basada en dos l´ıneas
conectadas en paralelo, no se puede obtener, en este caso, fo´rmula anal´ıtica algu-
na que garantice transmisio´n de potencia total a las frecuencias paso-banda f1 y f2.
Esto es consecuencia del gran nu´mero de variables tipo impedancia caracter´ıstica in-
volucradas en el disen˜o de esta seccio´n transversal, como se infiere de (4.17)–(4.20).
El cumplimiento de este requisito (condicio´n 1) en el Apartado 4.1.1) exigira´, pues,
un ajuste adecuado de tales para´metros para valores fijos de los ı´ndices m, n, p y q.
En la Figura 4.11 se proporcionan varios ejemplos de la respuesta en transmi-
sio´n de potencia sintetizada a partir de la seccio´n filtrante transversal basada en el
acoplador direccional de potencia tipo branch-line generalizado, satisfaciendo todos
los requisitos de disen˜o establecidos. Como se aprecia, todas ellas corresponden a
funciones de transferencia de banda de paso dual altamente selectivas mediante la
creacio´n de mu´ltiples ceros de transmisio´n a ambos lados de cada banda de paso.
◮ Respuestas con un nu´mero arbitrario de bandas de paso
Mediante el uso de esta clase de seccio´n transversal, tambie´n es factible el confor-
mado de acciones de filtrado multi-banda con cualquier nu´mero de bandas de paso.
Todo ello mantenie´ndose la creacio´n de ceros de transmisio´n entre bandas de paso, co-
mo condicio´n clave en la obtencio´n de pendientes de rechazo abruptas en las mismas.
Asimismo, tal y como se hizo en el Apartado 4.1.1 para la seccio´n transversal
basada en dos l´ıneas de transmisio´n en paralelo, es posible en este caso deducir fa-
milias de soluciones para los para´metros θc1, θc2, θ1 y θ2 que garanticen la generacio´n
de N bandas de paso (N ∈ N) en cada intervalo espectral [2(k − 1)fd, 2kfd) , k ∈ N.
Por ejemplo, mediante el siguiente conjunto de ecuaciones:
θc1(fd) = θc2(fd) =
pi
2
θ1(fd) = 0 θ2(fd) =
(N − 1)pi
2
(4.29)
donde los para´metros de disen˜o de impedancia de l´ınea permanecen como variables
u´tiles para ajustar las caracter´ısticas espectrales de las distintas bandas de paso.
A modo ilustrativo, se muestran en la Figura 4.12 dos ejemplos de las respuestas
en transmisio´n y reflexio´n de potencia sintetizadas mediante (4.29) asociadas a la
seccio´n transversal basada en el acoplador de potencia tipo branch-line generalizado.
En concreto, dichas curvas se corresponden con funciones de filtrado multi-banda con
tres y seis bandas de paso (i.e., de banda de paso triple y se´xtuple, respectivamente).
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(a) m = 1, n = 1.
(b) m = 2, n = 1.
Figura 4.11: Ejemplos de la respuesta en transmisio´n de potencia (|ST
21
|) sintetizada me-
diante la seccio´n filtrante transversal multi-banda basada en el acoplador direccional de
potencia tipo branch-line generalizado ((4.15) y (4.28)).
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No´tese que, a diferencia de lo visto para la seccio´n transversal anterior, no es posible
asegurar para este tipo de red filtrante la obtencio´n de ceros de reflexio´n de potencia
perfectos como frecuencias centrales de las bandas de paso generadas para N > 2.
De igual forma, la formulacio´n de expresiones anal´ıticas para dichas frecuencias es
inviable, debido al elevado nu´mero de variables de disen˜o de esta seccio´n transversal.
4.2.2. Control de las caracter´ısticas espectrales de la funcio´n de
transferencia multi-banda
Bajo las condiciones de disen˜o expuestas en (4.15) y (4.28), es posible contro-
lar las distintas prestaciones de la accio´n filtrante multi-banda generada mediante
este tipo de seccio´n transversal a trave´s de sus para´metros de impedancia de l´ınea.
En relacio´n a dicha flexibilidad de disen˜o, algunos ejemplos son los siguientes:
• Actuando u´nicamente sobre las variables Zc1, Zc2 y Z2 pueden ajustarse tanto
las frecuencias centrales como las anchuras espectrales de las bandas de paso
de la funcio´n de transferencia multi-banda sintetizada. Esto se demuestra en
la Figura 4.13 para el caso m = 1, n = 1, p = 3 y q = 2, donde se observa
como dicho control es factible sin modificacio´n significativa de tanto niveles de
rechazo como posiciones de ceros de transmisio´n de potencia fuera de banda.
• Mediante la seccio´n transversal bajo estudio, tambie´n es posible la obtencio´n
de perfiles filtrantes multi-banda con bandas de paso equirrizadas y mu´ltiples
ceros de transmisio´n entre las mismas. Esto queda validado en la Figura 4.14
para el caso m = 2, n = 1, p = 4 y q = 2, con el conformado de una respuesta
filtrante con dos bandas de paso equirrizadas formadas por dos polos simples.
Finalmente, de forma ana´loga a la seccio´n transversal vista en el Apartado 4.1.1,
debe remarcarse la adecuacio´n de la seccio´n filtrante basada en el acoplador branch-
line generalizado para la consecucio´n de funciones de transferencia multi-banda de
asimetr´ıa espectral moderada. Esto queda refrendado en la Figura 4.15, donde se
muestra co´mo la respuesta de doble banda representada en la Figura 4.11(a) para
m = 1, n = 1, p = 3 y q = 2 en (4.15) y (4.28) (i.e., θc1(fd) = 0.5pi, θc2(fd) = 0.5pi,
θ1(fd) = pi y θ2(fd) = 2.5pi) se convierte en un perfil filtrante asime´trico tras va-
riar ligeramente los valores de las longitudes ele´ctricas de dichos segmentos de
l´ınea —modificacio´n de ±0.03pi— y las variables tipo impedancia caracter´ıstica.4
En particular, para dicha funcio´n de transferencia, resultan bandas de paso inferior y
superior de segundo orden tipo maximalmente plano y equirrizado, respectivamente,
con distinta anchura espectral y niveles de rechazo de potencia pro´ximos a banda.
4De igual manera que para la seccio´n transversal del Apartado 4.1.1, no es posible asegurar en
tal caso la generacio´n de un cero de transmisio´n de sen˜al a la frecuencia de disen˜o fd (i.e., fz 6= fd)
as´ı como de frecuencias en banda con reflexio´n total de potencia a la entrada, al dejar de cumplirse
los requisitos impuestos en (4.15) y (4.28).
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(a) N = 3.
(b) N = 6.
Figura 4.12: Ejemplos de la respuesta en transmisio´n (|ST21|) y reflexio´n (|ST11|) de potencia
sintetizada mediante la seccio´n filtrante transversal multi-banda basada en el acoplador
direccional de potencia tipo branch-line generalizado (Zc1 = 2Z0, Zc2 = 0.415Z0, Z2 = 0.3Z0
y longitudes ele´ctricas segu´n (4.29)).
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Figura 4.13: Ejemplo de control de frecuencias centrales y anchuras espectrales de la res-
puesta en transmisio´n de potencia (|ST
21
|) sintetizada mediante la seccio´n filtrante transver-
sal multi-banda basada en el acoplador direccional de potencia tipo branch-line generalizado
(m = 1, n = 1, p = 3 y q = 2 en (4.15) y (4.28)).
Figura 4.14: Ejemplo de respuestas en transmisio´n (|ST21|) y reflexio´n (|ST11|) de potencia
sintetizadas de banda dual con bandas de paso equirrizadas mediante la seccio´n filtrante
transversal multi-banda basada en el acoplador direccional de potencia tipo branch-line
generalizado (m = 2, n = 1, p = 4 y q = 2 en (4.15) y (4.28), Zc1 = 0.54Z0, Zc2 = 2.1Z0,
Z1 = 0.6Z0 y Z2 = 1.15Z0).
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Figura 4.15: Ejemplo de respuestas en transmisio´n (|ST
21
|) y reflexio´n (|ST
11
|) de potencia
sintetizadas de banda dual con bandas de paso moderadamente asime´tricas mediante la
seccio´n filtrante transversal multi-banda basada en el acoplador direccional de potencia tipo
branch-line generalizado (θc1(fd) = 0.47pi, θc2(fd) = 0.47pi, θ1(fd) = 1.03pi, θ2(fd) = 2.53pi,
Zc1 = 0.6Z0, Zc2 = 1.6Z0, Z1 = 1.4Z0 y Z2 = 1.2Z0).
4.3. Seccio´n filtrante transversal multi-banda basada en
divisores de potencia
Como u´ltimo tipo de seccio´n filtrante transversal multi-banda, se propone a
continuacio´n el empleo de divisores de potencia con mu´ltiples salidas. En particular,
por sus prestaciones de funcionamiento como red filtrante transversal multi-banda,
se hara´ uso de un divisor de potencia de cuatro puertos tipo pol´ıgono de Bagley [115].
El esquema circuital de la seccio´n filtrante transversal multi-banda basada en el
divisor de potencia de cuatro puertos mencionado se muestra en la Figura 4.16. No´te-
se que, en dicha configuracio´n circuital, los terminales de salida sime´tricos del divisor
(#2 y #4) esta´n cargados con tramos de l´ınea de transmisio´n acabados en circuito
abierto, mientras que el nodo de salida restante (#3) se ha tomado como puerto
de salida de la misma. De este modo, se obtiene una seccio´n transversal ana´loga a
la ideada en el Apartado 4.2 mediante el acoplador direccional tipo branch-line en
modo reflexio´n, con dos caminos de propagacio´n de sen˜al independientes a interferir.
Las impedancias caracter´ısticas de las l´ıneas de transmisio´n de carga se representan
mediante Z1, Z2 ∈ R+, mientras que sus para´metros de longitud ele´ctrica se deno-
tan como θ1, θ2 ∈ R+. Las impedancias caracter´ısticas de las l´ıneas constitutivas del
divisor de potencia se designan como Zd1, Zd2 ∈ R+. Por otro lado, en la versio´n
generalizada del divisor de potencia tipo pol´ıgono de Bagley que se propone para
la presente aplicacio´n de filtrado, las longitudes ele´ctricas θd1, θd2 ∈ R+ de dichas
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Figura 4.16: Esquema circuital de la seccio´n filtrante transversal multi-banda basada en el
divisor de potencia de cuatro puertos tipo pol´ıgono de Bagley generalizado.
l´ıneas han de seleccionarse a la frecuencia de disen˜o fd ∈ R+ como se indica:
θd1(fd) =
(2m− 1)pi
2
θd2(fd) = npi m,n ∈ N. (4.30)
De forma similar a la seccio´n transversal basada en el acoplador branch-line, la
razo´n de usar un esquema generalizado para el divisor de potencia tipo pol´ıgono de
Bagley reside en su potencial para sintetizar un mayor nu´mero de acciones filtrantes.
En efecto, la topolog´ıa tradicional de dicho divisor resulta eligiendom = 1 y n = 1 en
la versio´n generalizada de la Figura 4.16. Concretamente, para Zd1 = Zd2 = 2Z0/
√
3
se obtiene una divisio´n de potencia sime´trica entre sus tres puertos de salida (#2,
#3 y #4) y reflexio´n de sen˜al nula en su terminal de entrada (#1) a fd (i.e., |S21| =
|S31| = |S41| = 1/
√
3 [≡ −4.77 dB] y |S11| = 0 a fd). Esto queda demostrado en
la Figura 4.17, donde tambie´n se observa el cumplimiento de dicho funcionamiento
independientemente de los ı´ndices m y n. Por contra, esto no se satisface para valores
espectrales distintos de fd, deriva´ndose un comportamiento ele´ctrico diferente en el
divisor generalizado tipo pol´ıgono de Bagley en funcio´n de los valores de m y n.
Dicha cualidad es altamente deseable en su utilizacio´n como circuito filtrante multi-
banda para el conformado de funciones de transferencia de diversas caracter´ısticas.
A continuacio´n se detallan las fo´rmulas de disen˜o correspondientes para la s´ıntesis
de perfiles filtrantes paso-banda multi-banda mediante esta clase de red transversal.
Su obtencio´n requiere de un estudio teo´rico similar al realizado en el Apartado 4.2.1
para la seccio´n filtrante anterior, y que en este caso se omite por simplicidad.
4.3.1. Ecuaciones de disen˜o
Tal y como se esbozo´ en la Figura 4.4, el conformado de acciones filtrantes multi-
banda con un nu´mero N par o impar de bandas de paso (N ∈ N) para cada periodo
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Figura 4.17: Respuestas en transmisio´n de potencia del puerto #1 a los puertos #2
(|S21| = |S41|) y #3 (|S31|) del divisor de potencia de cuatro puertos tipo pol´ıgono de
Bagley generalizado para diferentes valores de los ı´ndices m y n (Zd1 = Zd2 = 2Z0/
√
3).
espectral [2(k − 1)fd, 2kfd) , k ∈ N (fd ∈ R+ es la frecuencia de disen˜o) requiere la
generacio´n de un cero de transmisio´n o reflexio´n de potencia, respectivamente, a fd.
Para ello, debe hacerse uso de las siguientes ecuaciones de disen˜o para las variables
Zd1, Zd2, θd1 y θd2 [116]:
1
Zd1
+
1
Zd2
=
1
Z0
(4.31)
• Cero de transmisio´n a fd (N par):
θ1(fd) =
(2p − 1)pi
2
θ2(fd) =
(q − 1)pi
2
p, q ∈ N (4.32)
• Cero de reflexio´n a fd (N impar):
θ1(fd) = ppi θ2(fd) = qpi p, q ∈ N ∪ {0} . (4.33)
Debe indicarse, de igual forma que para la seccio´n filtrante transversal basada en
el acoplador direccional tipo branch-line, que las fo´rmulas anteriores no aseguran
la obtencio´n de frecuencias en banda asociadas a ceros de reflexio´n perfectos para
todas las bandas de paso producidas. Dicha condicio´n se satisfara´, en menor o mayor
medida, tras el correcto ajuste de los valores de los para´metros de disen˜o Z1 y Z2.
En las Figuras 4.18 y 4.19 se proporcionan, respectivamente, ejemplos de res-
puestas en transmisio´n de potencia asociadas a la seccio´n filtrante transversal multi-
banda basada en el divisor de potencia de cuatro puertos tipo pol´ıgono de Bagley
generalizado para N par ((4.30)–(4.32)) e impar ((4.30), (4.31) y (4.33)). Como se
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observa, las funciones de transferencia multi-banda obtenidas, con nulos de transmi-
sio´n de sen˜al entre bandas ocasionados por feno´menos de interferencia destructiva
entre sen˜ales, validan totalmente la utilidad de las ecuaciones de s´ıntesis deducidas.
4.3.2. Control de las caracter´ısticas espectrales de la funcio´n de
transferencia multi-banda
Sin lugar a dudas, de las tres secciones filtrantes presentadas, la basada en el
divisor de potencia generalizado tipo pol´ıgono de Bagley es la que ofrece mayor flexi-
bilidad en el ajuste de las caracter´ısticas de su funcio´n de transferencia multi-banda.
En efecto, para dicha seccio´n interferencial y bajo las condiciones de disen˜o obteni-
das, resulta factible un control continuo de frecuencias centrales, anchos de banda y
niveles de rechazo de potencia fuera de banda en su respuesta filtrante, a trave´s de
sus variables tipo impedancia. Ejemplos a este respecto se describen a continuacio´n:
• El para´metro de impedancia Z1 asociado a la primera l´ınea de carga permite
controlar tanto niveles de rechazo de potencia como anchura espectral de las
bandas atenuadas, mientras se conservan las prestaciones en banda de las ban-
das de paso sintetizadas. Dicha capacidad de ajuste queda confirmada en la
Figura 4.20 para una accio´n de filtrado de doble banda (m = 1, n = 2, p = 1
y q = 5 en (4.30) y (4.32), Zd1 = Zd2 = 2Z0 en (4.31) y Z2=2Z0/5).
• La impedancia caracter´ıstica Z2 de la segunda l´ınea de carga permite ajustar
las frecuencias centrales de las bandas de paso conformadas. Esto se valida en
la Figura 4.21 para la respuesta filtrante anterior (m = 1, n = 2, p = 1 y q = 5
en (4.30) y (4.32), Zd1 = Zd2 = 2Z0 en (4.31) y Z1=Z0/5), vie´ndose como la
separacio´n entre bandas de paso aumenta con el incremento de Z2.
• Mediante la variacio´n simulta´nea de las impedancias de l´ınea Z1 y Z2 para
el caso Z1 = Z2, es posible modificar la anchura espectral de las bandas de
paso generadas. Lo anterior queda demostrado en la Figura 4.22 para un perfil
filtrante con mu´ltiples bandas de paso (m = 1, n = 2, p = 4 y q = 4 en (4.30)
y (4.33) y Zd1 = Zd2 = 2Z0 en (4.31)). Como se observa, valores mayores de
Z1 y Z2 ocasionan bandas espectrales operativas ma´s anchas en tal respuesta.
Tambie´n ha de remarcase, de igual forma que para las secciones interferenciales
anteriores, la posibilidad de s´ıntesis mediante este tercer tipo de seccio´n transversal
de respuestas filtrantes multi-banda con bandas de paso moderadamente asime´tri-
cas. Como prueba de ello, obse´rvese la funcio´n de transferencia representada en la
Figura 4.23 correspondiente a los siguientes para´metros de disen˜o: θd1(fd) = 0.6pi,
θd2(fd) = 1.9pi, θ1(fd) = 0.6pi, θ2(fd) = 2.1pi, Zd1 = Zd2 = 2Z0 y Z1 = Z2 = 2Z0/5.
Respecto a que fz 6= fd para dicha respuesta de banda dual, las mismas razones que
se indicaron para las dos secciones transversales anteriores son aplicables a este caso.
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(a)
(b)
Figura 4.18: Ejemplos de la respuesta en transmisio´n de potencia (|ST
21
|) sintetizada me-
diante la seccio´n filtrante transversal multi-banda basada en el divisor de potencia de cuatro
puertos tipo pol´ıgono de Bagley generalizado (m = 1 y n = 1 en (4.30) y Zd1 = Zd2 = 2Z0
en (4.31)).
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(a)
(b)
Figura 4.19: Ejemplos de la respuesta en transmisio´n de potencia (|ST
21
|) sintetizada me-
diante la seccio´n filtrante transversal multi-banda basada en el divisor de potencia de cuatro
puertos tipo pol´ıgono de Bagley generalizado (m = 1 y n = 2 en (4.30) y Zd1 = Zd2 = 2Z0
en (4.31)).
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Figura 4.20: Ejemplo de control de prestaciones de rechazo de potencia fuera de banda
de la respuesta en transmisio´n de potencia (|ST21|) sintetizada mediante la seccio´n filtrante
transversal multi-banda basada en el divisor de potencia de cuatro puertos tipo pol´ıgono de
Bagley generalizado (m = 1, n = 2, p = 1 y q = 5 en (4.30) y (4.32), Zd1 = Zd2 = 2Z0 en
(4.31) y Z2=2Z0/5).
Figura 4.21: Ejemplo de control de frecuencias centrales de la respuesta en transmisio´n de
potencia (|ST21|) sintetizada mediante la seccio´n filtrante transversal multi-banda basada en
el divisor de potencia de cuatro puertos tipo pol´ıgono de Bagley generalizado (m = 1, n = 2,
p = 1 y q = 5 en (4.30) y (4.32), Zd1 = Zd2 = 2Z0 en (4.31) y Z1=Z0/5).
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Figura 4.22: Ejemplo de control de anchos de banda operativos de la respuesta en trans-
misio´n de potencia (|ST21|) sintetizada mediante la seccio´n filtrante transversal multi-banda
basada en el divisor de potencia de cuatro puertos tipo pol´ıgono de Bagley generalizado
(m = 1, n = 2, p = 4 y q = 4 en (4.30) y (4.33) y Zd1 = Zd2 = 2Z0 en (4.31)).
4.4. Resultados experimentales
Con el propo´sito de demostrar la aplicabilidad pra´ctica de las secciones interferen-
ciales analizadas para el desarrollo de filtros paso-banda multi-banda de microondas,
se han disen˜ado, construido y medido diversos prototipos en tecnolog´ıa microstrip.
En concreto, dichos circuitos se corresponden con cuatro topolog´ıas filtrantes de ban-
da de paso doble y otras dos de banda de paso cua´druple y se´xtuple, respectivamente.
Para su implementacio´n, se han usado dos tipos de sustrato cuyas principales carac-
ter´ısticas se detallan a continuacio´n (para´metros ele´ctricos caracterizados a 10 GHz):
• Sustrato de cera´mica orga´nica TLC-30 de TaconicTM: constante diele´ctrica re-
lativa εr = 3 (±0.05), altura de diele´ctrico h = 1.52 mm, espesor del conductor
t = 35 µm y tangente de pe´rdidas de diele´ctrico tan δD = 0.003 [117].
• Sustrato de cera´mica orga´nica CER-10 de TaconicTM: constante diele´ctrica
relativa εr = 10 (±0.05), altura de diele´ctrico h = 1.19 mm, espesor del con-
ductor t = 35 µm y tangente de pe´rdidas de diele´ctrico tan δD = 0.0035 [55].
En cuanto a los medios log´ısticos utilizados en los procesos de modelado, simu-
lacio´n y medida de los circuitos mencionados, son los siguientes:
• Programa comercial Libra y herramienta asociada LineCalc de HP-EesoftTM:
simulacio´n circuital y ca´lculo de las dimensiones f´ısicas de los tramos de l´ınea
de transmisio´n constitutivos a partir de sus para´metros ideales [118].
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Figura 4.23: Ejemplo de respuestas en transmisio´n (|ST
21
|) y reflexio´n (|ST
11
|) de poten-
cia sintetizadas de banda dual con bandas de paso moderadamente asime´tricas median-
te la seccio´n filtrante transversal multi-banda basada en el divisor de potencia de cuatro
puertos tipo pol´ıgono de Bagley generalizado (θd1(fd) = 0.6pi, θd2(fd) = 1.9pi, θ1(fd) = 0.6pi,
θ2(fd) = 2.1pi, Zd1 = Zd2 = 2Z0 y Z1 = Z2 = 2Z0/5).
• Programa comercial High Frequency Structure Simulator v10.0 (HFSS) de An-
softTM: simulacio´n electromagne´tica 3D de onda completa mediante el me´todo
de los elementos finitos (FEM) [119].
• Analizador de redes vectorial modelo HP-8720C de AgilentTM: caracterizacio´n
experimental [120].
4.4.1. Prototipos basados en la seccio´n filtrante transversal multi-
banda formada por dos l´ıneas de transmisio´n en paralelo
Seguidamente se presentan los resultados ma´s relevantes relativos al disen˜o, fabri-
cacio´n y caracterizacio´n de los prototipos de filtros paso-banda multi-banda concebi-
dos, agrupados segu´n la clase de seccio´n de interferencia transversal que los forma.
◮ Filtro paso-banda de banda dual en 1.4/2.6 GHz
Como primer ejemplo pra´ctico, se ha desarrollado un filtro paso-banda con dos
bandas de paso centradas en 1.4 y 2.6 GHz [102]. Para tales bandas, se ha elegido una
anchura espectral absoluta referida a 3 dB igual a 250 MHz (es decir, ancho de banda
relativo a 3 dB del 17.9% y 9.6% para la banda inferior y superior, respectivamente).
De cara a incrementar la selectividad filtrante de la funcio´n de transferencia
sintetizada, dicho prototipo se ha disen˜ado mediante la conexio´n en cascada de tres
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secciones interferenciales ide´nticas. No´tese que beneficios adicionales del cascadeo en-
tre secciones frente a otras te´cnicas de conexio´n entre etapas, como la interaccio´n v´ıa
acoplo electromagne´tico, son los siguientes: 1) mayor sencillez de implementacio´n y 2)
minimizacio´n de las pe´rdidas de insercio´n de potencia con la eliminacio´n de feno´me-
nos indeseados de radiacio´n de sen˜al derivados de la presencia de acoplamientos.
En cuanto a la metodolog´ıa de s´ıntesis y de igual forma que en su versio´n homo´loga
de banda de paso u´nica o mono-banda (e.g., [98]), se han aplicado las ecuaciones y re-
glas de disen˜o descritas en el Apartado 4.1.1 para la seccio´n transversal aislada, como
aproximacio´n de bajo orden de la respuesta filtrante total a sintetizar. No obstante,
cierto proceso de optimizacio´n sobre el circuito multi-etapa final mediante el empleo
del simulador circuital comercial ha resultado inevitable. En este sentido, para dis-
minuir las pe´rdidas de reflexio´n de potencia en las bandas de paso, se han incluido
sendos tramos de l´ınea de transmisio´n adaptadora a la entrada/salida del prototipo.
La respuesta en transmisio´n y reflexio´n de potencia ideal del filtro paso-banda
de doble banda sintetizado, as´ı como la respuesta en transmisio´n de potencia ideal
de su seccio´n filtrante transversal constitutiva, se representan en la Figura 4.24.
Los valores de las variables de disen˜o finales obtenidos para dicho circuito se indican
a continuacio´n (Z0 = 50 Ω y fd = 2 GHz):
• Seccio´n filtrante transversal: m = 1, n = 1, Z1 = 26.5 Ω y Z2 = 49.6 Ω segu´n
(4.6)–(4.8) (soluciones Tipo 1).
• L´ınea de cascada entre secciones: segmento de longitud λ/2 a fd e impedancia
caracter´ıstica de valor 57.2 Ω.
• L´ınea adaptadora entrada/salida: segmento de longitud λ/4 a fd e impedancia
caracter´ıstica de valor 56.8 Ω.
Como se aprecia en la Figura 4.24, se obtiene una respuesta filtrante de banda dual
con bandas de paso equirrizadas de cuarto orden y nivel mı´nimo de adaptacio´n de po-
tencia igual a 23.5 dB. Debe destacarse, adema´s, la generacio´n de tres ceros de trans-
misio´n de potencia en las frecuencias desnormalizadas de valor 1.169, 2 y 2.831 GHz,
y que dan lugar a transiciones muy abruptas entre bandas de paso y atenuadas.
El esquema´tico y fotograf´ıa del prototipo final construido (sustrato CER-10) se
adjuntan en la Figura 4.25. Sus para´metros en transmisio´n y reflexio´n de potencia
simulados —modelo circuital— y medidos se muestran en la Figura 4.26. Debe des-
tacarse la notable concordancia obtenida entre resultados teo´ricos y experimentales.
Las prestaciones principales del prototipo medido, correspondientes a sus bandas de
paso inferior y superior, respectivamente, son las siguientes: frecuencias centrales de
1.38 y 2.55 GHz, anchos de banda absolutos a 3 dB de valor 259 y 228 MHz (i.e.,
del 18.8% y 8.9% en te´rminos relativos), pe´rdidas de insercio´n de potencia mı´nimas
iguales a 0.73 y 1.5 dB, niveles mı´nimos de adaptacio´n de potencia en banda de valor
17.8 y 15.1 dB y variacio´n ma´xima de retardos de grupo en banda de 3.1 y 3.2 nsg.
Finalmente, ha de sen˜alarse la posibilidad de aumentar la anchura espectral
de las bandas atenuadas en dicho circuito si la aplicacio´n as´ı lo requiere. Te´cnicas
eficaces propuestas en la literatura especializada para dicho fin, entre otras, son las
basadas en la conexio´n en cascada de una etapa filtrante de banda eliminada con el
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Figura 4.24: Respuesta en transmisio´n (|S21|) y reflexio´n (|S11|) de potencia ideal del filtro
paso-banda de banda dual sintetizado y respuesta en transmisio´n de potencia (|ST
21
|) ideal
de la seccio´n filtrante transversal aislada basada en dos l´ıneas de transmisio´n en paralelo.
(a) Esquema´tico (dimensiones en mm).
(b) Fotograf´ıa.
Figura 4.25: Esquema´tico y fotograf´ıa del prototipo de filtro con doble banda de paso
construido mediante la seccio´n filtrante transversal basada en dos l´ıneas de transmisio´n en
paralelo (sustrato CER-10).
91
Disen˜o de filtros multi-banda de microondas interferenciales
Figura 4.26: Respuestas en transmisio´n (|S21|) y reflexio´n (|S11|) de potencia simuladas
—modelo circuital— y medidas del prototipo de filtro con doble banda de paso construido
mediante la seccio´n filtrante transversal basada en dos l´ıneas de transmisio´n en paralelo.
filtro total, la utilizacio´n de etapas entrada/salida de l´ınea acoplada en configuracio´n
interdigital, y el empleo de estructuras de plano de masa defectuoso/flotante o DGSs
(Defected Ground Structures) e inspiradas en metamateriales [121]–[124].
◮ Filtro paso-banda de banda se´xtuple en 0.85–3.15 GHz
El segundo ejemplo experimental consiste en un prototipo de filtro paso-banda
con seis bandas de paso ubicadas en el intervalo de frecuencias 0.85–3.15 GHz [125].
Ba´sicamente, se trata de una versio´n de banda se´xtuple del circuito de banda dual
anterior, realizada mediante la conexio´n en cascada de dos secciones interferenciales
similares. En este caso, se ha fijado un ancho de banda absoluto a 3 dB de 100 MHz
(i.e., anchos de banda relativos a 3 dB del 10.8%, 7.4%, 5.6%, 4.5%, 3.8% y 3.3%
referidas a las frecuencias centrales sintetizadas desde la banda inferior a la superior,
respectivamente) y un nivel de adaptacio´n de potencia en banda mayor que 20 dB.
La respuesta en transmisio´n y reflexio´n de potencia ideal del filtro paso-banda de
banda se´xtuple ideado se muestran en la Figura 4.27. A modo comparativo, tambie´n
se incluye la respuesta en transmisio´n de potencia de la seccio´n interferencial aislada.
Para dicho filtro, los valores de los para´metros de disen˜o asociados son los siguientes
(Z0 = 50 Ω y fd = 2 GHz):
• Seccio´n filtrante transversal: N = 8, Z1 = 25.5 Ω y Z2 = 50.6 Ω segu´n
(4.12)–(4.14).5
5No´tese que, si bien esta seccio´n filtrante poseera´ ocho bandas de paso (N = 8) segu´n la teor´ıa ex-
puesta en el Apartado 4.2.1, solamente seis de ellas pueden adaptarse convenientemente mediante la
92
4.4 Resultados experimentales
• L´ınea de cascada entre secciones: segmento de longitud λ/2 a fd e impedancia
caracter´ıstica de valor 52.5 Ω.
• L´ınea adaptadora entrada/salida: segmento de longitud λ/4 a fd e impedancia
caracter´ıstica de valor 52.5 Ω.
Como se observa en la Figura 4.27, se consigue un perfil filtrante de banda se´xtuple
con bandas de paso equirrizadas de tercer orden. Ha de enfatizarse, de igual forma
que para el ejemplo anterior, la creacio´n de ceros de transmisio´n de potencia para las
frecuencias desnormalizadas de valor 0.85, 1.26, 1.65, 2, 2.35, 2.74 y 3.15 GHz, y que
ocasionan fuertes niveles de rechazo de potencia entre bandas de paso adyacentes.
Figura 4.27: Respuesta en transmisio´n (|S21|) y reflexio´n (|S11|) de potencia ideal del filtro
paso-banda de banda se´xtuple sintetizado y respuesta en transmisio´n de potencia (|ST
21
|) ideal
de la seccio´n filtrante transversal aislada basada en dos l´ıneas de transmisio´n en paralelo.
El esquema´tico y la fotograf´ıa del prototipo final fabricado (sustrato CER-10) se
dan en la Figura 4.28. Las curvas en transmisio´n y reflexio´n de potencia simuladas
—modelo circuital y electromagne´tico— y medidas para este circuito se representan
en la Figura 4.29. Aunque la concordancia obtenida entre las medidas y la simulacio´n
circuital es razonable, se observan ciertas diferencias en los resultados experimenta-
les en forma de picos de resonancia espurios en algunas transiciones entre bandas.
Dichas discrepancias, tal y como atestigua la simulacio´n electromagne´tica realizada
tras el proceso de caracterizacio´n, pueden atribuirse a feno´menos de acoplamiento
de sen˜al indeseados no contemplados por el simulador circuital. Obviamente, y aun-
que en menor medida, las tolerancias de fabricacio´n tambie´n afectan en lo anterior.
Las prestaciones principales del prototipo medido, enumeradas desde la banda de
paso inferior a la superior, respectivamente, son las que seguidamente se indican:
cascada de las dos secciones. Las dos restantes quedan, por tanto, como bandas espurias indeseadas.
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frecuencias centrales iguales a 0.92, 1.34, 1.77, 2.19, 2.61 y 3.02 GHz, anchos de
banda absolutos a 3 dB de 85.6, 114.4, 59.5, 96.5, 73.3 y 90.6 MHz (i.e., del 9.3%,
8.5%, 3.4%, 4.4%, 2.8% y 3% en te´rminos porcentuales), pe´rdidas de insercio´n
de potencia mı´nimas de valor 0.8, 1.1, 2.1, 2.1, 2.5 y 2.2 dB, niveles mı´nimos de
adaptacio´n de potencia en banda iguales a 11.1, 15.2, 11.5, 13.3, 15.3 y 15.7 dB y
variacio´n ma´xima de retardos de grupo en banda de 9.1, 5.3, 2.7, 3.2, 5.3 y 5.6 nsg.
(a) Esquema´tico (dimensiones en mm).
(b) Fotograf´ıa.
Figura 4.28: Esquema´tico y fotograf´ıa del prototipo de filtro con banda de paso se´xtuple
construido mediante la seccio´n filtrante transversal basada en dos l´ıneas de transmisio´n en
paralelo (sustrato CER-10).
◮ Filtro paso-banda de banda dual altamente asime´trico en 1.3/2.5 GHz
Como tercer ejemplo de prototipo circuital basado en la seccio´n filtrante trans-
versal formada por dos l´ıneas de transmisio´n en paralelo, se ha disen˜ado un filtro
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Figura 4.29: Respuestas en transmisio´n (|S21|) y reflexio´n (|S11|) de potencia simuladas
—modelo circuital y electromagne´tico (EM)— y medidas del prototipo de filtro con banda
de paso se´xtuple construido mediante la seccio´n filtrante transversal basada en dos l´ıneas de
transmisio´n en paralelo.
paso-banda de banda dual en 1.3/2.5 GHz con fuerte asimetr´ıa en frecuencia [125].
En particular, se trata de una topolog´ıa filtrante de doble banda con bandas de
paso inferior y superior tipo equirrizada (o Chebyshev) y maximalmente plana (o
Butterworth), respectivamente, y de anchuras espectrales absolutas referidas a 3 dB
iguales a 400 y 100 MHz (i.e., anchos de banda relativos a 3 dB del 30.8% y 4%).
No´tese que, para conseguir tal grado de asimetr´ıa espectral entre bandas de
paso, no so´lo en te´rminos de anchura espectral sino incluso en tipo de perfil fil-
trante, se ha usado una modificacio´n de la seccio´n filtrante transversal propuesta
en la Figura 4.1. Dicha variante consiste en el empleo de l´ıneas de transmisio´n de
salto de impedancia en los caminos de propagacio´n de sen˜al de la seccio´n transver-
sal, en lugar de las l´ıneas de transmisio´n con impedancia caracter´ıstica homoge´nea
inicialmente consideradas. Se trata, pues, de la extrapolacio´n al a´rea de filtros in-
terferenciales de los conceptos involucrados en filtros paso-banda de microondas en
sustratos planos con resonadores acoplados de salto de impedancia o SIRs (Stepped-
Impedance Resonators) y tradicionalmente desarrollados con los siguientes propo´si-
tos: en respuestas de ı´ndole mono-banda, para la consecucio´n de acciones filtrantes
con banda eliminada libre de espurios mediante el desplazamiento de dichas resonan-
cias indeseadas a rangos de frecuencia superiores [126]; en funciones de transferencia
de cara´cter multi-banda, para el conformado de bandas de paso con distintas carac-
ter´ısticas espectrales [127]–[129].
En el prototipo de filtro ideado, se ha partido de una seccio´n filtrante transversal
conm = 1 y n = 1 (i.e., θ1(fd) = 2pi y θ2(fd) = pi) en (4.6)–(4.8) (soluciones Tipo 1).
Tal seccio´n ha sido posteriormente modificada en base a la equivalencia circuital mos-
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trada en la Figura 4.30, entre una l´ınea de transmisio´n resonante en circuito abierto
y de media longitud de onda a fd y su versio´n homo´loga de salto de impedancia [105].
En esta figura, Za, Zb ∈ R+ y θa, θb ∈ R+ representan, respectivamente, las impe-
dancias caracter´ısticas y longitudes ele´ctricas de la l´ınea de salto de impedancia.
De esta forma, haciendo uso de dicha equivalencia en el tramo de l´ınea de transmi-
sio´n de longitud 2pi a fd asociado a la seccio´n transversal de inicio, se obtiene la sec-
cio´n interferencial modificada de salto de impedancia que se esboza en la Figura 4.31.
A modo ilustrativo, se detalla en la Figura 4.32 la respuesta en transmisio´n y re-
flexio´n de potencia correspondiente a un ejemplo de perfil filtrante de doble banda
de paso sintetizado mediante esta clase de seccio´n transversal de salto de impe-
dancia (Z2 = Z0/2, Za = 3Z0/5, Zb = 11Z0/10, θa(fd) = 0.384pi y θb(fd) = 7pi/36).
Obse´rvese que el grado de asimetr´ıa espectral entre bandas de paso obtenido con
dicha seccio´n interferencial modificada refrenda totalmente su utilidad para este fin.
Figura 4.30: L´ınea de transmisio´n resonante en circuito abierto de media longitud de onda
e impedancia homoge´nea y su equivalente a fd de salto de impedancia.
Figura 4.31: Seccio´n filtrante transversal mediante dos l´ıneas de transmisio´n en paralelo
para m = 1 y n = 1 (i.e., θ1(fd) = 2pi y θ2(fd) = pi) en (4.6)–(4.8) (soluciones Tipo 1) y
modificacio´n propuesta mediante la equivalencia mostrada en la Figura 4.30.
Las respuestas en transmisio´n y reflexio´n de potencia ideal del filtro paso-banda
de banda dual altamente asime´trico sintetizado se representan en la Figura 4.33.
En tal figura, tambie´n se adjunta la respuesta en transmisio´n de potencia de su sec-
cio´n transversal aislada de salto de impedancia. Los valores de las variables de disen˜o
de dicho circuito, formado por la cascada adaptada de dos secciones interferenciales
modificadas ide´nticas (Figura 4.31), son los siguientes (Z0 = 50 Ω y fd = 2 GHz):
• Seccio´n filtrante transversal: Z2 = 30 Ω, Za = 30 Ω, Zb = 75 Ω, θ2(fd) = pi,
θa(fd) = 0.403pi y θb(fd) = 0.113pi.
• L´ınea de cascada entre secciones: segmento de longitud λ/4 a fd e impedancia
caracter´ıstica de valor 78.6 Ω.
• L´ınea adaptadora entrada/salida: segmento de longitud λ/4 a fd e impedancia
caracter´ıstica de valor 45.7 Ω.
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Figura 4.32: Ejemplo de respuesta en transmisio´n (|ST
21
|) y reflexio´n (|ST
11
|) de potencia
sintetizada mediante la seccio´n filtrante transversal modificada de salto de impedancia de la
Figura 4.31 (Z2 = Z0/2, Za = 3Z0/5, Zb = 11Z0/10, θa(fd) = 0.384pi y θb(fd) = 7pi/36).
Como se demuestra, mediante la cascada de ambas secciones, el perfil filtrante de ba-
jo orden de la seccio´n transversal aislada se transforma en una funcio´n de transferen-
cia de banda dual muy selectiva y con mu´ltiples ceros de transmisio´n fuera de banda.
Desta´quese, de nuevo, la obtencio´n de un distinto tipo de caracter´ıstica filtrante pa-
ra la banda de paso inferior y superior. Esto supone un mayor grado de flexibilidad
de disen˜o que en topolog´ıas filtrantes multi-banda fundamentadas en resonadores
acoplados y transformaciones multi-frecuencia, donde la clase de respuesta filtrante
impuesta sobre el prototipo mono-banda normalizado a transformar va a definir un
mismo tipo de funcio´n de filtrado para todas las bandas de paso generadas [130],[38].
El esquema´tico y fotograf´ıa del prototipo final construido (sustrato CER-10) se
muestran en la Figura 4.34. Las curvas en transmisio´n y reflexio´n de potencia simu-
ladas —modelo circuital— y medidas para el mismo se adjuntan en la Figura 4.35. De
nuevo, cabe enfatizar el parecido obtenido entre resultados teo´ricos y experimentales.
Las prestaciones principales del prototipo medido, correspondientes a sus bandas de
paso inferior y superior, respectivamente, son las siguientes: frecuencias centrales de
1.34 y 2.44 GHz, anchos de banda absolutos a 3 dB de valor 412 y 72 MHz (i.e.,
del 30.8% y 3% en te´rminos relativos), pe´rdidas de insercio´n de potencia mı´nimas
iguales a 0.35 y 1.5 dB, niveles mı´nimos de adaptacio´n de potencia en banda de valor
20.9 y 11 dB y variacion ma´xima de retardos de grupo en banda de 7.6 y 0.9 nsg.
97
Disen˜o de filtros multi-banda de microondas interferenciales
Figura 4.33: Respuesta en transmisio´n (|S21|) y reflexio´n (|S11|) de potencia ideal del filtro
paso-banda de banda dual altamente asime´trico sintetizado y respuesta en transmisio´n de
potencia (|ST
21
|) ideal de la seccio´n filtrante transversal aislada de salto de impedancia.
(a) Esquema´tico (dimensiones en mm).
(b) Fotograf´ıa.
Figura 4.34: Esquema´tico y fotograf´ıa del prototipo de filtro paso-banda de banda dual alta-
mente asime´trico construido mediante la seccio´n filtrante transversal de salto de impedancia
(sustrato CER-10).
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Figura 4.35: Respuestas en transmisio´n (|S21|) y reflexio´n (|S11|) de potencia simuladas
—modelo circuital— y medidas del prototipo de filtro paso-banda de banda dual altamente
asime´trico construido mediante la seccio´n filtrante transversal de salto de impedancia.
4.4.2. Prototipos basados en la seccio´n filtrante transversal multi-
banda formada por acopladores direccionales de potencia
◮ Filtro paso-banda de banda dual en 2.1/3.9 GHz (versio´n 1)
El cuarto prototipo experimental que se presenta corresponde a un filtro paso-
banda de banda doble en 2.1/3.9 GHz [103],[114]. En relacio´n a sus bandas de paso,
se ha seleccionado un ancho de banda absoluto a 3 dB igual a 450 MHz (i.e., anchuras
espectrales relativas a 3 dB del 21.4% y 11.5% para las bandas de paso inferior y
superior, respectivamente) y un nivel de adaptacio´n de potencia mı´nimo de 20 dB.
Tal circuito se ha obtenido a partir de la conexio´n en cascada de dos secciones
transversales iguales basadas en el acoplador direccional de potencia tipo branch-line.
En cuanto a la metodolog´ıa de disen˜o, se ha seguido un proceso ana´logo al de ejem-
plos anteriores, desglosable en dos etapas: en primer lugar, se ha sintetizado la seccio´n
interferencial individual, como aproximacio´n de bajo-orden del filtro final pretendi-
do, mediante las fo´rmulas y gu´ıas de disen˜o que se enunciaron en el Apartado 4.2.1;
seguidamente, se ha optimizado la cascada total haciendo uso del simulador circui-
tal, e incluye´ndose una etapa de l´ınea de transmisio´n adaptadora a la entrada del
circuito para minimizar las pe´rdidas de retorno de potencia en banda.
La respuesta en transmisio´n y reflexio´n de potencia ideal del filtro paso-banda
de banda dual sintetizado, junto con la respuesta en transmisio´n de potencia ideal
de su seccio´n transversal aislada, se proporcionan en la Figura 4.36. Los valores de
sus variables de disen˜o finales son los siguientes (Z0 = 50 Ω y fd = 3 GHz):
• Seccio´n filtrante transversal: m = 1, n = 1, p = 3 y q = 2 en (4.15) y (4.28),
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Zc1 = 29.8 Ω, Zc2 = 119 Ω, Z1 = 47 Ω y Z2 = 37.8 Ω.
• L´ınea de cascada entre secciones: segmento de longitud λ/4 a fd e impedancia
caracter´ıstica de valor 97.3 Ω.
• L´ınea adaptadora de entrada: segmento de longitud λ/4 a fd e impedancia
caracter´ıstica de valor 56.8 Ω.
Como se aprecia en la Figura 4.36, se consigue una accio´n de filtrado global con ban-
das de paso equirrizadas de cuarto orden y ceros de transmisio´n fuera de banda para
las frecuencias desnormalizadas de valor 1.32, 1.59, 3, 4.41 y 4.68 GHz. Ha de remar-
carse, de forma similar que en los ejemplos anteriores, el alto grado de selectividad
alcanzado en el filtro total, muy superior al de su seccio´n interferencial constitutiva.
Figura 4.36: Respuesta en transmisio´n (|S21|) y reflexio´n (|S11|) de potencia ideal del filtro
paso-banda de banda dual (versio´n 1) sintetizado y respuesta en transmisio´n de potencia
(|ST
21
|) ideal de la seccio´n filtrante transversal basada en el acoplador direccional de potencia
tipo branch-line.
La Figura 4.37 muestra el esquema´tico y la fotograf´ıa del prototipo final desarro-
llado (sustrato TLC-30). Sus curvas de transmisio´n y reflexio´n de potencia simuladas
—modelo circuital y electromagne´tico— y medidas se representan en la Figura 4.38.
Obse´rvese, tal y como ocurr´ıa para el prototipo de filtro paso-banda de banda se´xtu-
ple, la aparicio´n de picos de resonancia fuera de banda en la funcio´n de transferencia
experimental no contemplados por el simulador circuital. Las causas de tal feno´meno
son las que ya se explicaron entonces, ma´s acusadas en este caso al emplearse un sus-
trato cuya mayor altura de diele´ctrico propicia efectos de acoplamientos indeseados.
Esto reafirma la conveniencia de utilizar sustratosmicrostrip de bajo espesor diele´ctri-
co en la implementacio´n de filtros de microondas basados en te´cnicas interferenciales.
En cuanto a las prestaciones principales del circuito medido para sus bandas de pa-
so inferior y superior, respectivamente, se citan a continuacio´n: frecuencias centrales
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iguales a 2.08 y 3.89 GHz, anchos de banda absolutos a 3 dB de valor 457 y 397 MHz
(i.e., del 22% y 10.2% en te´rminos porcentuales), pe´rdidas de insercio´n de potencia
mı´nimas de 1.1 y 2.7 dB, niveles de adaptacio´n de potencia en banda superiores a
15.3 y 8.3 dB y variacio´n ma´xima de retardos de grupo en banda de 2.7 y 2.3 nsg.
(a) Esquema´tico (dimensiones en mm).
(b) Fotograf´ıa.
Figura 4.37: Esquema´tico y fotograf´ıa del prototipo de filtro paso-banda de banda dual
(versio´n 1) construido mediante la seccio´n filtrante transversal basada en el acoplador direc-
cional de potencia tipo branch-line (sustrato TLC-30).
◮ Filtro paso-banda de banda dual en 2.1/3.9 GHz (versio´n 2)
Como quinto ejemplo pra´ctico, tambie´n se ha disen˜ado un prototipo de filtro
paso-banda de banda dual en 2.1/3.9 GHz [114]. En este nuevo circuito, a diferencia
del anterior, se ha utilizado una u´nica seccio´n transversal basada en el acoplador
direccional de potencia tipo branch-line en su versio´n generalizada. El ancho de
banda absoluto a 3 dB elegido para sus bandas de paso es de 580 MHz (i.e., anchuras
espectrales relativas a 3 dB del 27.6% y 14.9% para las bandas inferior y superior,
respectivamente), con una adaptacio´n de potencia en banda mayor que 30 dB.
Para incrementar la selectividad filtrante en el circuito total respecto a la ofrecida
por su seccio´n interferencial constitutiva, se han incluido sendas l´ıneas de transmi-
sio´n acabadas en circuito abierto o stubs de rechazo a entrada/salida de la mis-
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Figura 4.38: Respuestas en transmisio´n (|S21|) y reflexio´n (|S11|) de potencia simuladas
—modelo circuital y electromagne´tico (EM)— y medidas del prototipo de filtro paso-banda
de banda dual (versio´n 1) construido mediante la seccio´n filtrante transversal basada en el
acoplador direccional de potencia tipo branch-line.
ma. Dichos elementos, empleados frecuentemente en realizaciones planas de filtros
paso-banda de microondas (e.g., en [131]–[133]), tienen una doble funcionalidad:
por un lado, elevar los niveles de atenuacio´n de potencia fuera de banda e introdu-
cir ceros de transmisio´n adicionales; por otro lado, mediante su s´ıntesis adecuada
como nodos resonantes en banda, aumentar el orden del filtro disen˜ado y, por consi-
guiente, las pendientes de rechazo de potencia en las transiciones producidas entre
bandas de paso y eliminadas. Se trata, por lo tanto, de una topolog´ıa mixta de filtro
paso-banda de banda dual basada en te´cnicas de interferencia de sen˜ales y elemen-
tos resonantes en forma de stubs. Adema´s, como etapas conectoras de tales stubs
y los terminales de entrada y salida de la seccio´n transversal, se ha insertado un
segmento de l´ınea de transmisio´n an˜adido para conseguir los requisitos impuestos
de adaptacio´n de potencia en banda.
La respuesta en transmisio´n y reflexio´n de potencia ideal del filtro paso-banda
de banda dual sintetizado, conjuntamente con la funcio´n de transferencia ideal de su
seccio´n transversal constitutiva, se representan en la Figura 4.39. Los valores de sus
para´metros de disen˜o finales se resumen a continuacio´n (Z0 = 50 Ω y fd = 3 GHz):
• Seccio´n filtrante transversal: m = 2, n = 1, p = 4 y q = 2 en (4.15) y (4.28),
Zc1 = 30 Ω, Zc2 = 95 Ω, Z1 = 35 Ω y Z2 = 75 Ω.
• L´ınea o stub en circuito abierto entrada/salida: segmento de longitud 3λ/4 a
fd e impedancia caracter´ıstica de valor 35.7 Ω.
• L´ınea adaptadora entrada/salida: segmento de longitud λ/4 a fd e impedancia
caracter´ıstica de valor 49 Ω.
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Como se observa en dicha figura, se consigue un perfil filtrante con bandas de paso
duales de tercer orden tipo equirrizado y alta selectividad. No´tese que dicha accio´n de
filtrado, con tan elevado nu´mero de nulos de transmisio´n fuera de banda, ser´ıa dif´ıcil-
mente sintetizable mediante una red circuital formada por resonadores acoplados.
Figura 4.39: Respuesta en transmisio´n (|S21|) y reflexio´n (|S11|) de potencia ideal del filtro
paso-banda de banda dual (versio´n 2) sintetizado y respuesta en transmisio´n de potencia
(|ST21|) ideal de la seccio´n filtrante transversal basada en el acoplador direccional de potencia
tipo branch-line generalizado.
El esquema´tico y fotograf´ıa del prototipo final fabricado (sustrato TLC-30) se
proporcionan en la Figura 4.40. Los coeficientes de transmisio´n y reflexio´n de poten-
cia simulados —modelo circuital y electromagne´tico— y medidos para dicho circuito
se adjuntan en la Figura 4.41. Respecto a tales resultados, los mismos comentarios
que se hicieron para el prototipo de filtro anterior ser´ıan extrapolables a este ejemplo.
Las prestaciones principales del prototipo medido, referentes a sus bandas de paso
inferior y superior, respectivamente, son los que siguen: frecuencias centrales de 2.12
y 3.94 GHz, anchos de banda absolutos a 3 dB de valor 561 y 540 MHz (i.e., del
26.5% y 13.7% en te´rminos relativos), pe´rdidas de insercio´n de potencia mı´nimas
iguales a 0.54 y 1.1 dB, niveles de adaptacio´n de potencia en banda superiores a
15.1 y 16.9 dB, y variacio´n ma´xima de retardos de grupo en banda de 2.8 y 2.1 nsg.
4.4.3. Prototipos basados en la seccio´n filtrante transversal multi-
banda formada por divisores de potencia
◮ Filtro paso-banda de banda cua´druple en 2.25–5.75 GHz
El sexto y u´ltimo ejemplo de circuito experimental que se expone es un filtro paso-
banda de banda cua´druple, implementado mediante secciones transversales basadas
en el divisor de potencia de cuatro puertos tipo pol´ıgono de Bagley generalizado [116].
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(a) Esquema´tico (dimensiones en mm).
(b) Fotograf´ıa.
Figura 4.40: Esquema´tico y fotograf´ıa del prototipo de filtro paso-banda de banda dual
(versio´n 2) construido mediante la seccio´n filtrante transversal basada en el acoplador direc-
cional de potencia tipo branch-line generalizado (sustrato TLC-30).
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Figura 4.41: Respuestas en transmisio´n (|S21|) y reflexio´n (|S11|) de potencia simuladas
—modelo circuital y electromagne´tico (EM)— del prototipo de filtro paso-banda de banda
dual (versio´n 2) construido mediante la seccio´n filtrante transversal basada en el acoplador
direccional de potencia tipo branch-line generalizado.
Sus bandas de paso se han ubicado dentro del intervalo espectral 2.25–5.75 GHz,
siendo el nivel mı´nimo impuesto de adaptacio´n de potencia en banda igual a 20 dB.
El filtro se ha disen˜ado mediante la conexio´n en cascada de dos secciones in-
terferenciales ide´nticas orientadas en sentido opuesto. En el proceso de s´ıntesis, las
ecuaciones y gu´ıas de disen˜o deducidas en el Apartado 4.3.1, de igual forma que la op-
timizacio´n del circuito final mediante el simulador circuital, han sido indispensables.
Tambie´n se han incluido, tal y como se hizo en los prototipos anteriores, etapas de
l´ınea de transmisio´n adaptadora a entrada y salida del circuito para satisfacer la
especificacio´n prescrita de adaptacio´n de potencia en banda.
La respuesta en transmisio´n y reflexio´n de potencia ideal del filtro paso-banda de
banda cua´druple sintetizado, junto con la caracter´ıstica de transmisio´n de potencia
de su seccio´n interferencial individual, se muestran en la Figura 4.42. Los valores de
las variables de disen˜o asociadas son los siguientes (Z0 = 50 Ω y fd = 4 GHz):
• Seccio´n filtrante transversal: m = 2, n = 1, p = 1 y q = 3 en (4.30) y (4.32),
Zd1 = 100 Ω y Zd2 = 100 Ω en (4.31), Z1 = 100 Ω y Z2 = 100 Ω.
• L´ınea de cascada entre secciones: segmento de longitud λ a fd e impedancia
caracter´ıstica de valor 44.5 Ω.
• L´ınea adaptadora entrada/salida: segmento de longitud λ/2 a fd e impedancia
caracter´ıstica de valor 53 Ω.
El esquema´tico y fotograf´ıa del prototipo final desarrollado (sustrato TLC-30) se
adjuntan en la Figura 4.43. Los para´metros de transmisio´n y reflexio´n de potencia
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Figura 4.42: Respuesta en transmisio´n (|S21|) y reflexio´n (|S11|) de potencia ideal del filtro
paso-banda de banda cua´druple construido mediante la seccio´n filtrante transversal basada
en el divisor de potencia tipo pol´ıgono de Bagley generalizado.
simulados —modelo circuital y electromagne´tico— y medidos para dicho circuito se
proporcionan en la Figura 4.44. Como se desprende de tal figura, la concordancia
conseguida entre resultados teo´ricos y experimentales es suficiente para su validacio´n.
Las prestaciones principales del prototipo medido, resumidas desde la banda de paso
inferior a la superior, respectivamente, son las que siguen: frecuencias centrales de
valor 2.62, 3.44, 4.48 y 5.28 GHz, anchos de banda absolutos a 3 dB de 237, 343, 349
y 300 MHz (i.e., del 9.1%, 10%, 7.8% y 5.7% en te´rminos porcentuales), pe´rdidas
de insercio´n de potencia mı´nimas iguales a 1.2, 1.3, 1.9 y 3.6 dB, niveles mı´nimos de
adaptacio´n de potencia en banda de 12.4, 9.8, 14.1 y 17.8 dB y variacio´n ma´xima
de retardos de grupo en banda de 1.3, 0.2, 0.7 y 2.4 nsg.
4.5. Conclusiones
En este cap´ıtulo se han propuesto nuevas estructuras de filtros paso-banda multi-
banda de microondas en sustratos planos fundamentadas en te´cnicas de interaccio´n
de sen˜ales. Tales circuitos, mediante el empleo de redes pasivas multi-camino actuan-
do como secciones interferenciales, consiguen la accio´n de filtrado a partir de la com-
binacio´n adecuada de las diversas componentes de sen˜al propaga´ndose en su interior.
Como seccio´n filtrante multi-banda, se han descrito tres tipos distintos: la basada
en dos l´ıneas de transmisio´n en paralelo, y las formadas por acopladores direccionales
(tipo branch-line) y divisores (tipo pol´ıgono de Bagley) de potencia en modo trans-
versal. Si bien las dos primeras constituyen una extrapolacio´n directa de aquellas que
se presentaron en [11] de cara´cter mono-banda al caso multi-frecuencia, el u´ltimo tipo
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(a) Esquema´tico (dimensiones en mm).
(b) Fotograf´ıa.
Figura 4.43: Esquema´tico y fotograf´ıa del prototipo de filtro paso-banda de banda cua´druple
construido mediante la seccio´n filtrante transversal basada en el divisor de potencia tipo
pol´ıgono de Bagley generalizado (sustrato TLC-30).
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Figura 4.44: Respuestas en transmisio´n (|S21|) y reflexio´n (|S11|) de potencia simuladas
—modelo circuital y electromagne´tico (EM)— del prototipo de filtro paso-banda de ban-
da cua´druple construido mediante la seccio´n filtrante transversal basada en el divisor de
potencia tipo pol´ıgono de Bagley generalizado.
es completamente original como topolog´ıa filtrante de cualquier ı´ndole. Para todas
ellas, se han proporcionado fo´rmulas y gu´ıas de disen˜o u´tiles para su s´ıntesis teo´rica.
Asimismo, como validacio´n pra´ctica y haciendo uso de dichos esquemas circuitales, se
han desarrollado y caracterizado diversos prototipos experimentales de filtros multi-
banda con dos o ma´s bandas de paso para varios rangos de frecuencia y sustratos.
Adema´s de su sencillez circuital, cabe destacar el alto grado de selectividad inhe-
rente a esta clase de filtros. Esto es debido a la creacio´n natural de ceros de transmi-
sio´n de potencia en las bandas eliminadas de su funcio´n de transferencia multi-banda,
provenientes de feno´menos de interferencia destructiva entre sen˜ales fuera de banda.
De igual forma, y en detrimento de las soluciones basadas en resonadores acoplados
expuestas en el cap´ıtulo anterior, ha de sen˜alarse su idoneidad para el conformado
de acciones filtrantes multi-banda con bandas de paso de amplia anchura espectral.
Tambie´n es remarcable su capacidad para la generacio´n de perfiles filtrantes multi-
banda con fuerte asimetr´ıa espectral entre bandas de paso, mediante la inclusio´n de
l´ıneas de transmisio´n de salto de impedancia en sus v´ıas de propagacio´n transversal.
No´tese que dicha cualidad no fue probada en [11] para sus predecesoras mono-banda.
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Cap´ıtulo 5
Disen˜o de filtros paso-banda de
microondas sintonizables con
mu´ltiples ceros de transmisio´n
Las u´ltimas tendencias hacia el desarrollo de equipos de radio-frecuencia multi-
propo´sito, capaces de realizar distintas funciones o soportar diversos servicios de te-
lecomunicacio´n de forma flexible, han relanzado el intere´s en el campo de la electro´ni-
ca reconfigurable de alta frecuencia. Un exponente claro de dicha corriente son los
nuevos sistemas de telecomunicacio´n y radar definidos por software, donde la dispo-
nibilidad de dispositivos de microondas sintonizables capaces de acomodar su banda
espectral de trabajo a las necesidades de cada momento resulta esencial [134],[135].
Los filtros paso-banda reconfigurables de microondas son, dentro de esta necesidad,
los componentes ma´s cr´ıticos al tener que llevar a cabo la seleccio´n “adaptativa” de
la banda operativa instanta´nea demandada por tales sistemas; ma´s au´n teniendo en
cuenta algunos aspectos cr´ıticos a considerarse en su disen˜o dependiendo de la aplica-
cio´n pretendida, tales como capacidad de manejo de potencia de sen˜al, prestaciones
de no linealidad y ruido, velocidad de conmutacio´n entre estados o selectividad y
pe´rdidas de insercio´n de sen˜al en todo el rango espectral de sinton´ıa [136],[137].
Tradicionalmente, la incorporacio´n de agilidad en frecuencia en filtros paso-banda
de microondas en tecnolog´ıas planas se ha enfocado al control de la frecuencia central
en redes de resonadores acoplados. Adema´s de su mayor demanda, esto se ha debido
a la sencillez intr´ınseca a dicha tarea, al implicar u´nicamente la modificacio´n de las
frecuencias naturales de los resonadores mediante elementos de reactancia variable.
Como capacidades ajustables de manera electro´nica, debe destacarse el uso de diodos
p-i-n, Schottky y varactores, transistores en disposiciones at´ıpicas,1 sistemas micro-
electro-meca´nicos o MEMs (Micro-Electro-Mechanical Systems) y condensadores de
titanato de bario estroncio o BST (Barium Strontium Titanate) [62], [138]–[144].
Tambie´n se ha observado, de manera ma´s reciente, un esfuerzo notable en la im-
plementacio´n de filtros paso-banda de alta frecuencia con ancho de banda ajustable.
1Por ejemplo, en configuracio´n ColdFet, donde se hace uso de la capacidad equivalente existente
entre los terminales de puerta y surtidor, Cgs, controlable a trave´s de la tensio´n de polarizacio´n
aplicada entre dichos nodos, Vgs, con drenador y surtidor cortocircuitados (i.e., Vds = 0) [140].
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No´tese que la dificultad a superar en este caso es mucho mayor que en el anterior, al
precisarse de mecanismos eficientes de control de los niveles de acoplamiento entre re-
sonadores en filtros formados por l´ıneas resonantes inter-acopladas. Algunas solucio-
nes eficaces a este respecto validadas en la pra´ctica, as´ı como otras que consiguen di-
cha sinton´ıa en anchura de banda de paso a partir de filosof´ıas de filtrado alternativas
como la basada en te´cnicas de interferencia de sen˜ales, se describen en [145]–[148].
Una de las principales limitaciones de la mayor´ıa de los esquemas de filtros paso-
banda reconfigurables mencionados es la inexistencia de ceros de transmisio´n de
potencia en su funcio´n de transferencia. Efectivamente, la invencio´n de estructuras
filtrantes circuitales que permitan el control simulta´neo de los nulos de transmisio´n
de sen˜al fuera de banda junto a la banda de paso sin interferirla es un gran desaf´ıo.
Esto supone un gran inconveniente de cara al la obtencio´n de la prestacio´n de alta
selectividad filtrante en todos los estados de sinton´ıa, como requisito indispensable
para la supresio´n adecuada de sen˜ales interferentes y ruido fuera de banda. De hecho,
en los u´ltimos cinco an˜os, son muy pocas las configuraciones de filtros paso-banda
sintonizables ideadas que sortean dicha carencia de forma parcial, al presentar no
ma´s de un cero de insercio´n de potencia a cada lado de su banda de paso [149]–[155].
En este cap´ıtulo, como respuesta a la demanda anterior, se propone una topolog´ıa
de filtro paso-banda de microondas apta para sustratos planos, con sinton´ıa electro´ni-
ca en frecuencia central y mu´ltiples ceros de transmisio´n de sen˜al fuera de banda.
Dicho filtro se fundamenta en una red circuital de tercer orden tipo combline debida-
mente modificada para la generacio´n de acoplamientos cruzados, incluidos los corres-
pondientes entre sus terminales de entrada/salida y sus resonadores constitutivos.
La organizacio´n del resto del cap´ıtulo se detalla seguidamente. En primer lugar,
se exponen los principios teo´ricos de la estructura de filtro paso-banda tipo com-
bline sugerida con acoplamientos mu´ltiples, as´ı como reglas pra´cticas u´tiles para su
implementacio´n apropiada en tecnolog´ıas planas (Apartado 5.1). A continuacio´n, se
muestran los resultados medidos y simulados asociados a un prototipo microstrip
de prueba de concepto (Apartado 5.2). Se termina con un resumen de los objetivos
principales alcanzados y conclusiones ma´s relevantes del cap´ıtulo (Apartado 5.3).
5.1. Filtro paso-banda sintonizable tipo combline con
acoplamiento fuente/carga-multi-resonador
En este apartado se presentan los fundamentos teo´ricos de la topolog´ıa propuesta
de filtro paso-banda sintonizable con mu´ltiples ceros de transmisio´n de sen˜al fuera
de banda. La solucio´n elegida consiste en una estructura reconfigurable de tercer or-
den tipo combline, adecuadamente modificada para la generacio´n de acoplamientos
fuente/carga-multi-resonador. Tales acoplamientos cruzados son ba´sicos en la obten-
cio´n de una accio´n de filtrado de alta selectividad para cualquier estado de sinton´ıa.
Asimismo, tambie´n se discuten aspectos derivados de la implementacio´n pra´ctica del
dispositivo filtrante concebido en tecnolog´ıas planas —principalmente microstrip—,
como la compensacio´n de efectos indeseados de acoplamiento para´sito entre l´ıneas.
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5.1.1. Topolog´ıa propuesta
La estructura ideada para la implementacio´n del filtro paso-banda sintonizable
con ceros de transmisio´n de potencia fuera de banda se fundamenta en una configura-
cio´n circuital de tercer orden tipo combline con acoplamientos mu´ltiples [156], [157].
El esquema de nodos acoplados correspondiente a dicha topolog´ıa filtrante se repre-
senta en la Figura 5.1, donde se han considerado todos los acoplamientos posibles
incluyendo los realizables entre entrada/salida —o fuente/carga— y resonadores no
adyacentes. Es importante indicar que, en la mayor parte de filtros paso-banda tipo
combline desarrollados hasta la fecha en sustratos planos y a consecuencia de limi-
taciones intr´ınsecas a sus geometr´ıas, estos u´ltimos acoplamientos son muy de´biles o
despreciables. Es por ello que la prestacio´n de alta selectividad no ha sido del todo
explotada en esta clase de filtros, al no producirse todos los acoplamientos posibles
en su estructura y la consiguiente maximizacio´n del nu´mero de nulos de transmisio´n
de sen˜al fuera de banda [158]. Dicha carencia queda solventada en la topolog´ıa fil-
trante propuesta, mediante la modificacio´n adecuada del esquema combline cla´sico.
Figura 5.1: Estructura de nodos acoplados de un filtro paso-banda tipo de tercer orden
propuesto con acoplamiento fuente/carga-multi-resonador (c´ırculo blanco: entrada/salida
o fuente/carga; c´ırculo negro: nodo resonante; l´ınea continua: acoplamiento fuerte; l´ınea
discontinua: acoplamiento de´bil).
La estructura de nodos acoplados mostrada en la Figura 5.1 queda descrita
mediante su matriz de acoplamientos, M, como sigue:
M =


0 MS1 MS2 MS3 MSL
MS1 M11 M12 M13 MS3
MS2 M12 M22 M12 MS2
MS3 M13 M12 M11 MS1
MSL MS3 MS2 MS1 0

 (5.1)
donde se satisface queM=MT y se han asumido acoplamientos sime´tricos con el fin
de obtener una estructura f´ısica sime´trica para el filtro desarrollado. En particular,
como se comprueba posteriormente, los acoplamientos MS2, ML2 (= MS2) y MSL
son claves en dicho filtro para la creacio´n de tres ceros de transmisio´n fuera de banda.
El proceso de s´ıntesis de la topolog´ıa filtrante sugerida se basa en un proceso de
optimizacio´n de su matriz de acoplamientos, de forma ana´loga a como se describio´ en
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el Apartado 3.2.1 para filtros multi-banda de resonadores multi-acoplados. En este
caso, como solucio´n de partida, se ha tomado un perfil filtrante tipo Chebyshev o
equirrizado de tres polos con coeficiente de acoplamiento MS1 igual a la unidad para
asegurar la transferencia de sen˜al entre fuente/carga y primer/u´ltimo resonador. Los
valores de los coeficientes de acoplamiento asociados al ejemplo de filtro disen˜ado se
proporcionan en la Tabla 5.1. Las respuestas en transmisio´n y reflexio´n de potencia
ideales referentes a dicha matriz de acoplamientos se representan en la Figura 5.2.
Como se demuestra, resulta una funcio´n de transferencia filtrante de tercer orden
y con tres ceros de transmisio´n de potencia finitos en la banda eliminada superior,
provenientes de la accio´n de los acoplamientos cruzados no nulos mencionados.
Tabla 5.1: Valores de los coeficientes de acoplamiento del prototipo de filtro paso-banda
tipo combline con acoplamiento fuente/carga-multi-resonador.
Valores de los coeficientes de acoplamiento
Fuente Nodo 1 Nodo 2 Nodo 3 Carga
Fuente 0 0.9554 0.1734 0.1291 0.0259
Nodo 1 0.9554 -0.089 0.7958 0.5426 0.1291
Nodo 2 0.1734 0.7958 -0.338 0.7958 0.1734
Nodo 3 0.1291 0.5426 0.7958 -0.089 0.9554
Carga 0.0259 0.1291 0.1734 0.9554 0
Figura 5.2: Respuestas en transmisio´n (|S21|) y reflexio´n (|S11|) de potencia ideales del
filtro paso-banda tipo combline sintetizado con acoplamiento fuente/carga-multi-resonador.
En la Figura 5.3 se muestra el esquema´tico relativo a la implementacio´n f´ısica
adoptada en tecnolog´ıa microstrip para el filtro paso-banda tipo combline sintetiza-
do con acoplamiento fuente/carga-multi-resonador. Las dimensiones que se indican
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corresponden a un sustrato microstrip tipo Cu-Clad con las siguientes caracter´ısti-
cas: constante diele´ctrica relativa εr = 2.2, altura de diele´ctrico h = 0.635 mm, espe-
sor del conductor t = 35 µm y tangente de pe´rdidas de diele´ctrico tan δD = 0.0009.
Obse´rvese que, para incrementar los acoplamientos cruzados MS2, ML2 (= MS2) y
MSL hasta los valores requeridos, se han an˜adido dos l´ıneas de transmisio´n conecta-
das directamente a la entrada y la salida del filtro y acopladas con los resonadores.
Dichos tramos de l´ınea, siendo estrictamente resonadores desintonizados respecto a
la banda de paso principal, permiten introducir ceros de transmisio´n adicionales res-
pecto a los provenientes de los acoplamientos cruzados. De esta forma, se produce un
aumento del rechazo de potencia fuera de banda para la banda superior atenuada.
Figura 5.3: Esquema´tico del filtro paso-banda sintonizable tipo combline disen˜ado con aco-
plamiento fuente/carga-multi-resonador (dimensiones en mm); las regiones negras represen-
tan conexiones a masa; no se incluyen las pistas correspondientes a las redes de polarizacio´n.
El proceso de obtencio´n del esquema´tico de la Figura 5.3, partiendo de la matriz
de acoplamientos a sintetizar, se ha llevado a cabo mediante los siguientes dos pasos:
1) Disen˜o de un filtro inicial paso-banda tipo combline sin considerar los acopla-
mientos cruzados —i.e., sin ceros de transmisio´n— mediante la metodolog´ıa
de s´ıntesis descrita en [140], y satisfaciendo la especificacio´n asignada de rango
de sinton´ıa en frecuencia central.
2) Inclusio´n de los tramos de l´ınea de transmisio´n adicionales para la generacio´n
de los nulos de transmisio´n de sen˜al fuera de banda en las posiciones deseadas.
Aqu´ı, ha de sen˜alarse que el para´metro de longitud extendida lext de los tramos
de l´ınea de transmisio´n an˜adidos (ve´ase la Figura 5.3) es u´til para el ajuste adecuado
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de las posiciones espectrales de los ceros de transmisio´n fuera de banda. Esto queda
ratificado en la Figura 5.4, donde se analiza la influencia de lext sobre la curva de
transmisio´n de potencia simulada del filtro paso-banda tipo combline disen˜ado con
acoplamiento fuente/carga-multi-resonador. Como se ve, para lext = 0, so´lo aparecen
tres nulos de insercio´n de potencia debidos a la accio´n de los acoplamientos cruzados.
Por contra, para lext 6= 0, dos ceros de transmisio´n adicionales son creados por tales
tramos de l´ınea, siendo totalmente controlables mediante el valor de dicha variable.
Figura 5.4: Influencia de la longitud lext de los tramos de l´ınea extendidos en las posiciones
de los ceros de transmisio´n fuera de banda del filtro paso-banda sintonizable tipo combline
disen˜ado con acoplamiento fuente/carga-multi-resonador.
En la Figura 5.5 se muestra finalmente la curva en transmisio´n de potencia simu-
lada del filtro disen˜ado para distintos estados de sinton´ıa, como resultado de la varia-
cio´n de la capacidad concentrada de sus resonadores combline. Debe destacarse, como
caracter´ıstica principal del dicho filtro, la reconfiguracio´n de los ceros de transmisio´n
fuera de la banda junto a la banda de paso principal sin afectarla. De este modo,
queda verificada la consecucio´n de una banda eliminada superior de ca´ıda abrupta
y con fuertes niveles de atenuacio´n para cualquier frecuencia central sintonizada.
5.1.2. Compensacio´n de efectos de acoplamiento para´sito
La localizacio´n de los ceros de transmisio´n de sen˜al fuera de banda depende fuer-
temente de las magnitudes de los acoplamientos fuente/carga-multi-resonador gene-
rados, as´ı como de la longitud lext del tramo de l´ınea extendido (ve´ase la Figura 5.4).
No obstante, las posiciones espectrales de dichos nulos de transmisio´n tambie´n vie-
nen afectadas por los acoplamientos para´sitos resultantes de la geometr´ıa del filtro.
Es por ello que tales acoplamientos indeseados deben ser considerados en el disen˜o
del filtro, al modificar las interacciones electromagne´ticas efectivas entre resonadores.
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Figura 5.5: Reconfiguracio´n de la respuesta de transmisio´n de potencia simulada del fil-
tro paso-banda sintonizable tipo combline disen˜ado con acoplamiento fuente/carga-multi-
resonador.
Uno de los acoplamientos para´sitos ma´s cr´ıticos a compensar es el producido entre
los segmentos an˜adidos de l´ınea de longitud lext y las conexiones a masa de sus resona-
dores vecinos, como se esboza en la Figura 5.6(a). Efectivamente, la accio´n ocasiona-
da por dichas terminaciones a masa sobre las l´ıneas acopladas adyacentes no es fa´cil-
mente modelable, siendo su efecto mayor para menores distancias de acoplamiento.
Asimismo, como se detalla en la Figura 5.6(b), tampoco son despreciables los acopla-
mientos para´sitos existentes entre las isletas de soldadura de los elementos de pola-
rizacio´n de los diodos varactores —bobinas y condensadores— y las l´ıneas de trans-
misio´n dobladas que implementan el acoplamiento fuente/carga-multi-resonador.
Una manera de corregir los feno´menos de acoplamiento indeseado anteriores con-
siste en ajustar la longitud de los tramos de l´ınea extendidos, lext, para la reubicacio´n
de los ceros de transmisio´n del filtro mediante un simulador electromagne´tico de on-
da completa. Dicho proceso de resinton´ıa conlleva, adema´s, una ligera variacio´n de
la frecuencia de resonancia espuria asociada a las l´ıneas de transmisio´n extendidas.
Esto queda demostrado en la Figura 5.7, donde se representa la respuesta en trans-
misio´n de potencia del filtro en un rango amplio de frecuencias, para diversos valores
del para´metro lext. Como se observa, incrementos de lext suponen un desplazamiento
espectral hacia bajo de la frecuencia espuria citada, generada en torno a 3.2 GHz.
No obstante, su aparicio´n no es muy cr´ıtica y fa´cilmente contrarrestable median-
te la cascada de un filtro paso-bajo de orden reducido si as´ı fuera requerido por la
aplicacio´n, al encontrarse lo bastante alejada de la banda de paso principal del filtro.
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(a) Acoplamientos para´sitos en el tra-
mo de l´ınea extendido (lext).
(b) Acoplamientos para´sitos en las redes de polarizacio´n
de los diodos varactores (por simetr´ıa, se cumple que
Vb1 = Vb3, Lb1 = Lb3, Cb1 = Cb3 y D1 = D3); las regiones
negras representan conexiones a masa.
Figura 5.6: Acoplamientos para´sitos en el tramo de l´ınea extendido (lext) y las redes de
polarizacio´n de los diodos varactores.
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Figura 5.7: Influencia de la longitud lext de los tramos de l´ınea extendidos en las posiciones
de los ceros de transmisio´n fuera de banda del filtro paso-banda sintonizable tipo combline
disen˜ado con acoplamiento fuente/carga-multi-resonador (respuesta en banda ancha).
5.2. Resultados experimentales
El filtro paso-banda tipo combline con acoplamiento fuente/carga-multi-resonador
previamente sintetizado (ve´ase la Figura 5.3) ha sido construido y caracterizado.
En dicho prototipo, se ha incorporado un control electro´nico en frecuencia central.
En cuanto a sus especificaciones, se ha fijado un ancho de banda instanta´neo a 3 dB
de 65 MHz para la frecuencia central superior del intervalo de sinton´ıa 0.75–0.9 GHz.
En su respuesta filtrante para la frecuencia central de 0.9 GHz, de cara a maximizar
los niveles de rechazo de potencia fuera de banda, se han generado cinco ceros de
transmisio´n a las frecuencias 0.955, 0.995, 1.16, 1.52 y 1.87 GHz. Como elementos de
reactancia variable para cubrir el rango de sinton´ıa prefijado, de forma ana´loga que
para el filtro reconfigurable del Cap´ıtulo 2, se han utilizado diodos varactores mode-
lo BB149 de NXP SemiconductorsTM (anteriormente PhillipsTM) con elementos de
polarizacio´n Cb = 6.8 pF y Lb = 22 nH [45]. En lo referente a las l´ıneas acopladas,
sus extremos se han cortocircuitado al plano de masa mediante un trozo de cable
plano de cintas o tipo multi-filamento, en lugar de hilos, con el propo´sito de reducir
la inductancia para´sita asociada a tales conexiones.
Una fotograf´ıa del prototipo final desarrollado se proporciona en la Figura 5.8.
Sus respuestas en transmisio´n y reflexio´n de potencia simuladas y medidas, para la
mı´nima y ma´xima frecuencia central de sinton´ıa, se representan en la Figura 5.9. Las
simulaciones se realizaron mediante la herramienta comercial SonnetTM [56]. Las me-
didas se efectuaron con un analizador vectorial de redes modelo 8713B de AgilentTM.
Como se aprecia en tal figura, la concordancia obtenida entre resultados teo´ricos y
experimentales es muy ajustada para los dos estados de sinton´ıa. Obse´rvese, adicio-
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nalmente, como rasgo distintivo principal de la estructura filtrante ideada, la recon-
figuracio´n simulta´nea de todos los ceros de transmisio´n en la banda eliminada, con la
consiguiente conservacio´n de las prestaciones de rechazo de potencia fuera de banda.
Las caracter´ısticas principales del prototipo medido, asociadas a frecuencia central
de sinton´ıa mı´nima (fmin0 = 0.75 GHz) y ma´xima (f
max
0 = 0.9 GHz), respectivamen-
te, son las siguientes: anchos de banda absolutos a 3 dB de valor 86 y 70 MHz (i.e.,
del 11.4% y 7.8% en te´rminos relativos), pe´rdidas de insercio´n de potencia mı´nimas
iguales a 3.45 y 4.3 dB, niveles mı´nimos de adaptacio´n de potencia en banda de
valor 10.7 y 10.5 dB y punto de compresio´n de 1 dB a la salida de 5.5 y 6.7 dBm.
Debe indicarse, adema´s, que el primer pico de resonancia espuria aparece, en todos
los casos, a un valor espectral de ma´s del triple de la frecuencia central sintonizada
y con un nivel de atenuacio´n superior a 10 dB. Esto es consecuencia directa del
empleo conjunto de elementos distribuidos —segmento de l´ınea de transmisio´n— y
concentrados —diodo varactor— en los resonadores combline del filtro.
Figura 5.8: Fotograf´ıa del prototipo de filtro paso-banda sintonizable tipo combline cons-
truido con acoplamiento fuente/carga-multi-resonador.
5.3. Conclusiones
En este cap´ıtulo ha quedado demostrada la utilidad experimental de la te´cnica de
acoplamiento fuente/carga-multi-resonador para el desarrollo de filtros paso-banda
de microondas sintonizables con alta selectividad. Mediante su empleo, es posible ge-
nerar ceros de transmisio´n de potencia fuera de banda que se reconfiguran junto con
la banda de paso del filtro sin interferirla. Esto permite obtener bandas eliminadas
con fuertes niveles de rechazo de potencia para cualquier estado de sinton´ıa.
La implementacio´n del me´todo propuesto de acoplamiento fuente/carga-multi-
resonador consiste en an˜adir nuevas l´ıneas acopladas entre los resonadores del fil-
tro, que emergen desde sus terminales de entrada —fuente— y salida —carga—.
De este modo, se crean nuevos caminos de propagacio´n de sen˜al en su estructura
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(a) |S21|.
(b) |S11|.
Figura 5.9: Respuestas en transmisio´n (|S21|) y reflexio´n (|S11|) de potencia simuladas
y medidas del prototipo de filtro paso-banda sintonizable tipo combline con acoplamiento
fuente/carga-multi-resonador.
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interna, resultando pues una configuracio´n filtrante de resonadores multi-acoplados.
Tales v´ıas de acoplamiento, mediante feno´menos de interferencia destructiva entre
sen˜ales, permiten producir ceros de transmisio´n de sen˜al fuera de banda en el perfil
filtrante sintetizado. Adema´s, la inclusio´n de elementos de reactancia variable en los
resonadores del filtro para dotarlo de sinton´ıa en frecuencia no influye en dichos nulos
de transmisio´n, que se reconfiguran conjuntamente con la banda de paso del filtro.
Esto se debe a la variacio´n simulta´nea de los acoplamientos del filtro con el proceso
de sintonizado, tenie´ndose as´ı una topolog´ıa filtrante de acoplamientos controlables.
La te´cnica ideada de acoplamiento fuente/carga-multi-resonador ha sido valida-
da en un estructura de filtro tipo combline de tercer order con sinton´ıa en frecuencia.
En concreto, la respuesta filtrante asociada presenta cinco ceros de transmisio´n re-
configurables en su banda atenuada, supera´ndose as´ı el l´ımite de nu´mero ma´ximo de
ceros de transmisio´n realizables en una red circuital de resonadores acoplados (igual
al orden del filtro si se considera la interaccio´n fuente/carga-multi-resonador) [158].
Los dos nulos de transmisio´n adicionales se consiguen mediante el alargamiento de
las l´ıneas de transmisio´n correspondientes a los acoplamientos fuente/carga-multi-
resonador, siendo de fa´cil ajuste mediante la longitud de dichos tramos extendidos.
Finalmente, como refrenda pra´ctica de la teor´ıa, el prototipo de filtro tipo com-
bline disen˜ado ha sido construido en tecnolog´ıa microstrip y caracterizado, para un
intervalo de sinton´ıa electro´nica de 0.75–0.9 GHz implementable mediante diodos
varactores. Los resultados simulados y medidos obtenidos confirman sobradamente
la generacio´n de los ceros de transmisio´n fuera de banda, as´ı como su reconfiguracio´n
junto con la banda de paso de filtro sin alterarla. De esta manera, se consigue una
funcio´n de transferencia filtrante de alta selectividad para todo el rango de sinton´ıa.
No´tese que esta peculiaridad no se contempla en otros esquemas de filtros paso-banda
de microondas sintonizables, que o bien carecen de nulos de transmisio´n o son ajusta-
bles independientemente de la banda de paso a trave´s de mecanismos ma´s complejos.
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Ep´ılogo
En este ep´ılogo se proporciona un resumen detallado de los resultados principales
y conclusiones ma´s relevantes de esta Tesis Doctoral (Apartado 6.1). Se describen,
adema´s, posibles l´ıneas de actuacio´n futuras relacionadas con el contenido del presen-
te trabajo de investigacio´n (Apartado 6.2). Finalmente, se proporciona un listado de
las publicaciones internacionales y patente nacional realizadas por el autor, corres-
pondientes a las tareas de investigacio´n de esta Disertacio´n Doctoral (Apartado 6.3).
6.1. Resultados y conclusiones
En esta Tesis Doctoral se ha acometido la s´ıntesis y desarrollo de nuevos esquemas
de filtros paso-banda de microondas compactos en sustratos planos, con funcio´n de
transferencia multi-banda y capacidad de control electro´nico en su respuesta filtrante.
En la primera parte de la Tesis Doctoral, se han propuesto dos te´cnicas efectivas
para la disminucio´n del taman˜o en filtros paso-banda de microondas compuestos por
l´ıneas resonantes inter-acopladas. Tales procedimientos se basan en el uso de resona-
dores de doble l´ınea de transmisio´n que interactu´an a lo largo de toda su longitud y la
insercio´n de paredes reductoras de acoplamiento entre l´ıneas resonantes adyacentes.
Como caracter´ıstica principal del resonador de l´ınea doble ideado, se ha probado la
generacio´n de pares de frecuencias naturales localizadas en un mismo valor espectral.
As´ı pues, mediante su utilizacio´n en filtros de l´ıneas acopladas en paralelo para un
orden fijo y en comparacio´n con sus homo´logos de l´ınea de transmisio´n simple, reduc-
ciones del 50% en la dimensio´n de la direccio´n de propagacio´n de sen˜al son factibles.
Todo ello mantenie´ndose la prestacio´n del filtro en te´rminos de aparicio´n de primera
banda espuria, as´ı como la viabilidad de su disen˜o mediante simuladores circuitales.
Tambie´n se ha visto que, mediante la incorporacio´n del concepto sugerido de pared
reductora de acoplamiento, es posible disminuir el espaciamiento necesario entre dos
l´ıneas de transmisio´n inter-acopladas para un nivel de acoplamiento dado. Esto per-
mite, por tanto, miniaturizar la longitud del filtro en la direccio´n de acoplamiento.
Adema´s, al ser dicho me´todo independiente de la estructura del resonador, su aplica-
cio´n en topolog´ıas filtrantes de diverso ı´ndole, fijas o reconfigurables, resulta similar.
La segunda parte de la Tesis Doctoral, siendo el nu´cleo de la misma, se ha dedi-
121
Ep´ılogo
cado al disen˜o de filtros paso-banda multi-banda de microondas de alta selectividad.
Para ello, se han explotado dos filosof´ıas bien diferenciadas: 1) empleo de redes circui-
tales de resonadores acoplados y 2) aplicacio´n de te´cnicas de interferencia de sen˜ales.
En el primer caso, para la s´ıntesis de la funcio´n de transferencia multi-banda, se ha
distinguido entre soluciones consistentes en resonadores multi-frecuencia ordenados
mediante esquemas filtrantes cla´sicos —tipo combline— y estructuras de acopla-
miento sofisticadas para resonadores mono-frecuencia convencionales —resonador de
l´ınea de transmisio´n con extremos en circuito abierto y media longitud de onda—.
Ambas alternativas han mostrado su potencial para tal propo´sito, con especial hin-
capie´ en el conformado de acciones de filtrado multi-banda con pendientes de rechazo
abruptas y altos niveles de aislamiento de potencia entre bandas de paso contiguas.
En el segundo caso, se han utilizado secciones de filtrado multi-camino at´ıpicas, tales
como pares de l´ıneas de transmisio´n en paralelo o acopladores y divisores de potencia
operando en reflexio´n —tipo branch-line y pol´ıgono de Bagley, respectivamente—.
Estos circuitos, a trave´s de interacciones constructivas y destructivas entre las com-
ponentes de sen˜al propaga´ndose en su interior, permiten obtener funciones de filtrado
con cualquier nu´mero de bandas de paso separadas por nulos de insercio´n de sen˜al.
Todo ello mediante ecuaciones y reglas de disen˜o teo´ricas para su s´ıntesis robusta.
Adema´s, la inclusio´n de segmentos de l´ınea de transmisio´n de salto de impedancia
en su estructura flexibiliza sus propiedades para la consecucio´n de perfiles filtrantes
multi-banda asime´tricos, en te´rminos de ancho de banda, selectividad e incluso tipo
de curva de filtrado —e.g., Butterworth o Chebyshev— para cada banda de paso.
Finalmente, en la tercera parte de la Tesis Doctoral y como contribucio´n al a´rea
de filtros reconfigurables de microondas avanzados, se ha concebido una estructura
filtrante sintonizable en frecuencia central, con ceros de transmisio´n de potencia fuera
de banda. La solucio´n descrita consiste en una topolog´ıa de filtro paso-banda de tres
polos tipo combline estrate´gicamente modificada para la generacio´n de acoplamien-
tos cruzados mu´ltiples, incluyendo los correspondientes a los nodos fuente/carga.
Esto se consigue introduciendo caminos de acoplamiento de sen˜al alternativos en la
red combline ba´sica, mediante tramos de l´ınea de transmisio´n adicionales conectados
a los accesos de entrada/salida del filtro y acoplados con sus resonadores. De este
modo, se consigue un filtro paso-banda reconfigurable en frecuencia central y con
prestacio´n de alta selectividad para todos los estados de sinton´ıa, gracias al control
simulta´neo de la banda de paso y los nulos de transmisio´n de potencia sin interferirla.
Tambie´n debe enfatizarse el alto contenido experimental de esta Tesis Doctoral.
En total, se han disen˜ado, fabricado y caracterizado catorce prototipos circuitales de
filtros paso-banda de microondas en tecnolog´ıas planas, como microstrip e h´ıbrida,
para diversos rangos de frecuencia. En particular, se han implementado dos filtros
paso-banda mono-banda compactos, diez filtros paso-banda multi-banda altamente
selectivos —nueve de banda dual y el restante de banda se´xtuple— y dos filtros recon-
figurables paso-banda de banda u´nica basados en esquemas combline modificados.
La concordancia obtenida entre resultados simulados y medidos ha sido excelente,
avalando completamente la viabilidad pra´ctica de las topolog´ıas filtrantes presenta-
das en esta Tesis Doctoral, as´ı como las metodolog´ıas subyacentes para su disen˜o.
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6.2. L´ıneas de investigacio´n futuras
Cualquier Tesis Doctoral que se precie plantea y resuelve una serie de problemas
de investigacio´n, dejando mu´ltiples l´ıneas de actuacio´n abiertas. En el caso de esta
Disertacio´n Doctoral, por su potencial importancia, han de destacarse las siguientes:
• Los procedimientos de reduccio´n de taman˜o concebidos para filtros de micro-
ondas en tecnolog´ıas planas, consistentes en el uso de resonadores dobles y
paredes reductoras de acoplamiento, se han utilizado de forma independiente
en estructuras de filtrado concretas —filtro fijo de l´ıneas acopladas en paralelo
y sintonizable tipo combline paso-banda—. No obstante, nada impide su em-
pleo simulta´neo en otros esquemas de filtros de l´ıneas acopladas con distinta
caracter´ıstica filtrante —e.g., filtro interdigital o con resonadores en anillo de
banda eliminada— para alcanzar mayores grados de miniaturizacio´n f´ısica.
• Aunque los fundamentos de disen˜o descritos para filtros paso-banda multi-
banda de microondas con resonadores mono-banda inter-acoplados son gene-
rales y extensibles a cualquier nu´mero de bandas de paso, han sido validados en
la pra´ctica so´lo mediante prototipos circuitales de banda dual. La implementa-
cio´n de dispositivos filtrantes con ma´s de dos bandas de paso, como prueba de
concepto experimental adicional, queda, pues, como tarea pendiente a afrontar.
• Las te´cnicas de interferencia transversal de sen˜ales se han aplicado exitosa-
mente al desarrollo de filtros paso-banda de microondas con varias bandas de
paso. Ser´ıa interesante, mediante una metodolog´ıa de ana´lisis similar, emplear
tales configuraciones interferenciales para el conformado de acciones filtrantes
multi-banda de banda eliminada. No´tese que este tipo de dispositivo filtrante es
altamente requerido en diversas aplicaciones, tales como la supresio´n mu´ltiple
de sen˜ales interferentes multi-frecuencia en el intervalo espectral 3.1–10.6 GHz
para sistemas de banda ultra-ancha o UWB (Ultra-Wide-Band) [159].
• Las redes filtrantes paso-banda de microondas basadas en principios interferen-
ciales, tanto para funciones de transferencia mono-banda como multi-banda,
tienen como inconveniente la estrechez de las bandas eliminadas adyacentes.
En este sentido, la utilizacio´n de estructuras circuitales generalizadas o h´ıbri-
das, incorporando sub-redes de resonadores acoplados en configuraciones de
interferencia de sen˜ales, puede ser ventajoso para solventar dicha carencia. Re-
sultados experimentales obtenidos u´ltimamente sobre esta alternativa de filtro
mixto para respuestas paso-bajo y paso-banda confirman lo anterior [160],[161].
• Una de las principales ventajas de las te´cnicas de interferencia de sen˜ales es su
facilidad de integracio´n, a priori, con todo tipo de dispositivo de microondas.
Esto las hace aptas para el disen˜o de circuitos de alta frecuencia multi-funcio´n
que exhiban, junto a su tarea de procesado de radiofrecuencia ba´sica (amplifi-
cacio´n, radiacio´n, reparto de potencia, etc.), capacidad de filtrado adicional. La
concepcio´n de tales sub-sistemas multi-funcionales de microondas mediante la
filosof´ıa interferencial es, pues, una l´ınea de actuacio´n futura de suma relevan-
cia, como muestran algunas aportaciones recientes en este campo [162],[163].
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• A d´ıa de hoy, son muy pocos los ejemplos de filtros de microondas reconfigura-
bles mediante conceptos de interferencia de sen˜ales. En efecto, las pocas contri-
buciones propuestas hasta la fecha en este a´rea se han centrado en el control de
la frecuencia operativa en filtros paso-banda y de banda eliminada [97],[147].
No obstante, tales circuitos filtrantes pueden ser apropiados para implementar
acciones de filtrado sintonizables, dif´ıciles de realizar a partir de esquemas cla´si-
cos de resonadores acoplados; por ejemplo, funciones de filtrado paso-banda
con ancho de banda ampliamente ajustable y ceros de transmisio´n fuera de ban-
da. Este nicho de investigacio´n merece ser abordado por su indudable intere´s.
• La topolog´ıa ideada de filtro paso-banda sintonizable tipo combline con acopla-
mientos mu´ltiples presenta todos sus nulos de transmisio´n de sen˜al al mismo
lado de la banda de paso. Esto la hace adecuada para especificaciones de selec-
tividad asime´trica, tales como en filtros de canal de duplexores reconfigurables.
Sin embargo, son varias las aplicaciones de filtrado controlable que requieren
de prestaciones ide´nticas de rechazo en la banda atenuada inferior y superior.
Es por ello que la invencio´n de una solucio´n homo´loga de filtro combline sin-
tonizable, que permita generar un nu´mero similar de ceros de transmisio´n de
potencia a cada lado de la banda de paso principal mediante un esquema de
acoplamientos alternativo, permanezca como trabajo futuro a acometer.
6.3. Resultados de investigacio´n relacionados con la Te-
sis Doctoral
A continuacio´n se enumeran las publicaciones y patente realizadas por el autor,
ordenadas de manera cronolo´gica, derivadas del contenido de esta Tesis Doctoral.
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